
HAL Id: tel-01881288
https://pastel.hal.science/tel-01881288

Submitted on 25 Sep 2018

HAL is a multi-disciplinary open access
archive for the deposit and dissemination of sci-
entific research documents, whether they are pub-
lished or not. The documents may come from
teaching and research institutions in France or
abroad, or from public or private research centers.

L’archive ouverte pluridisciplinaire HAL, est
destinée au dépôt et à la diffusion de documents
scientifiques de niveau recherche, publiés ou non,
émanant des établissements d’enseignement et de
recherche français ou étrangers, des laboratoires
publics ou privés.

Machine Pentaphasée A Double Polarité Pour
Electrification Du Domaine Des Transports Par Effet

Boite De Vitesse Electromagnétique
Hussein Zahr

To cite this version:
Hussein Zahr. Machine Pentaphasée A Double Polarité Pour Electrification Du Domaine Des Trans-
ports Par Effet Boite De Vitesse Electromagnétique. Génie des procédés. Ecole nationale supérieure
d’arts et métiers - ENSAM, 2016. Français. �NNT : 2016ENAM0058�. �tel-01881288�

https://pastel.hal.science/tel-01881288
https://hal.archives-ouvertes.fr


N°:  2009 ENAM XXXX 
 

Arts et Métiers ParisTech - Campus de Lille 
Laboratoire d’Electrotechnique et d’Electronique de Puissance de Lille 

 

  

2016-ENAM-0058 

École doctorale n° 432 : Science des Métiers de l’ingénieur 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

présentée et soutenue publiquement par 

 
Hussein ZAHR 

 

le 12 Décembre 2016 

 

Machine Pentaphasée A Double Polarité Pour Electrification Du Domaine 

Des Transports Par Effet Boite De Vitesse Electromagnétique  

Doctorat ParisTech 

 

T H È S E 

pour obtenir le grade de docteur délivré par 

 

L’École Nationale Supérieure d'Arts et Métiers 

Spécialité “ Génie Electrique ” 

 

 
 

Directeur de thèse : Eric SEMAIL  

Co-encadrement de la thèse : Franck SCUILLER  

 

T 

H 

È 

S 

E 

Jury  

M. Christophe ESPANET, Professeur des Universités, FEMTO-ST, Université de Franche-Comté                        Président 

M. Mohammed El Hadi ZAIM, Professeur des Universités, IREENA, Ecole  Polytechnique de Nantes            Rapporteur 

M. Emmanuel HOANG, PRAG  HdR, SATIE, Ecole Normale Supérieure de Cachan                  Rapporteur 

M. Vincent LAFRANCHI, Professeur des Universités, Laboratoire d’électromécanique, UTC Compiègne              Examinateur 

M. Eric SEMAIL, Professeur des Universités, Professeur des Universités, L2EP, Arts et Métiers ParisTech   Examinateur 

M. Franck SCUILLER, Maître de conférences, IRENav,  Ecole Navale, Brest      Examinateur 

M. Bassel ASLAN, Ingénieur-Docteur Arts et Métiers, Ferrari S.p.A, Maranello, Italie                 Examinateur 

 

 
 
 



Remerciements

On remercie Dieu le tout puissant de nous avoir donné la santé et la volonté d’entamer et terminer ce
mémoire.

Les travaux menés dans la thèse ont été effectués à l’Ecole Nationale Supérieure d’Arts et Métiers,
au sein du Laboratoire d’Électrotechnique et d’Electronique de Puissance de Lille (L2EP) et l’Institut
de recherche de l’École navale (IRENav). Je tiens à les remercier pour leur accueil et leur soutien
financier.

Je voudrais exprimer toute ma reconnaissance à mon directeur de thèse, Eric Semail, Professeur
des Universités à Arts et Métiers ParisTech centre de Lille, et à mon encadrant, Franck Scuiller, maître
de conférences à l’École Navale. Je suis conscient de la chance que j’ai eu de travailler avec vous et de
profiter de votre expertise dans le domaine . Je vous suis reconnaissant pour votre suivi scientifique
exceptionnel et votre implication totale dans mon travail de thèse. Merci également pour votre sou-
tien et confiance, et votre disponibilité pour discuter de tous les détails de mon travail et m’apporter
des conseils même en dehors des réunions programmées. J’ai découvert deux personnes des qualités
scientifiques et humaines uniques et exceptionnelles. C’était un gros honneur de travailler avec vous.

Je tiens à remercier messieurs Mohammed El Hadi Zaim et Emmanuel Hoang, les deux rappor-
teurs de la thèse, pour avoir accepté de rapporter ce mémoire. De plus, merci à messieurs Christophe
Espanet, Vincent Lafranchi et Bassel Aslan pour avoir accepté d’examiner et d’évaluer ce manuscrit.
Je vous remercie pour votre intérêt pour le sujet et aussi pour les observations et les remarques qui
m’ont permis d’améliorer ce manuscrit.

Je tiens également à remercier tous les collègues de l’ENSAMpour lesmoments joyeux et chaleureux
passés ensemble durant ces trois ans: Franck Hernoux, Juliette Morin, Laurent Gajny, Nadim El
Hayek, Firas Saade, Ky Nguyen, Mohamed Trabelsi, , Karama Sriti Guimbal, Pierre Besset, Tiago
Moraes(mo collègue de bureau), Tian Tian, Sijun Liu, Mohamed Vakilinajad, Thomas Pidancier, Em-
manuel Cottanceau, Joris Guerin, David Nossub, Alexandre Renault, Jerome Buire, Miguel Simao et
Agbagla Togbe. Je remercie tous les autres membres et personnels du laboratoire L2EP et l’IRENav.

Je remercie mes amis libanais en France . Je cite particulièrement Mohamad Ali Jaafar mon cher
ami depuis 2008. Je te remercie pour tes conseils et ta disponibilité dans les moments difficiles. Je
remercie également mes amis lillois pour les joyeux moments passés ensemble. Merci aussi à Ahmad
et Ali mes chers amis au Liban.

Enfin, je voudrais remercier infiniment mes parents Assad et Hiam et les membres de ma famille
Mohamed, Fatima et Zahra. Les mots me manquent pour exprimer mon amour et ma gratitude. Je
vous suis reconnaissant pour vos sacrifices et encouragements malgré la distance qui nous sépare.
Merci du fond de mon coeur. Je vous dédie ce travail qui, sans vous, n’aurait pas pu voir le jour.

2



Table des matières

Table des matières i

Liste des figures xii

Liste des tableaux xiv

Liste des symboles xv

Introduction 1

1 Outils de modélisation des entraînements polyphasés 7
1.1 Introduction et positionnement du travail . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 8

1.1.1 Choix du nombre de phases de la machine . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 8
1.1.2 Particularité de la nouvelle machine par rapport aux solutions polyphasées

existantes . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 10
1.1.3 Impact de la nouvelle particularité sur les pertes dans la machine . . . . . . . . 11

1.2 Décomposition multi-machine d’une machine à pôles lisses . . . . . . . . . . . . . . . 11
1.2.1 Machines concernées par la décomposition multi-machine: hypothèses . . . . 12
1.2.2 Équations magnétiques et électriques des machines polyphasées. . . . . . . . . 12

1.2.2.1 Définition de la base statorique du système . . . . . . . . . . . . . . . 12
1.2.2.2 Équations magnétiques dans la base statorique . . . . . . . . . . . . . 13
1.2.2.3 Équations magnétiques dans la base statorique . . . . . . . . . . . . . 13

1.2.3 Matrice d’inductance exprimée dans la base statorique . . . . . . . . . . . . . . 13
1.2.4 Matrice d’inductance exprimée dans la base de découplage . . . . . . . . . . . 14
1.2.5 Sous-espaces orthonormés dans la base de découplage . . . . . . . . . . . . . . 14
1.2.6 Machines fictives et répartition des harmoniques sur les espaces fictifs . . . . . 15

1.2.6.1 Répartition du couple entre les espaces fictifs . . . . . . . . . . . . . 15
1.2.6.2 Famille des harmoniques de la force électromotrice associée à chaque

machine fictive . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 17
1.2.6.3 Harmoniques du rang minimal de chaque machine fictive . . . . . . 18
1.2.6.4 Transformation de Park de la machine polyphasée . . . . . . . . . . . 19

1.3 Adaptation de la structure de l’entraînement électrique avec les avantages attendus . . 20
1.3.1 Définition des paramètres relatifs à la structure statorique . . . . . . . . . . . . 21

1.3.1.1 Type de bobinage de la machine . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 21
1.3.1.2 Combinaison encoches/pôles utilisée . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23
1.3.1.3 Matrice de fonction de bobinage . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23
1.3.1.4 Matrice de la distribution de bobinage . . . . . . . . . . . . . . . . . 24
1.3.1.5 Lien entre la matrice de distribution de bobinage et le facteur de

bobinage . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 26

i



TABLE DES MATIÈRES

1.3.1.6 Classification des combinaisons encoches/pôles selon le facteur de
bobinage . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 26

1.3.1.7 Classification des combinaisons encoches/pôles selon l’ondulation
et la qualité de couple . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 27

1.3.1.8 Classification des combinaisons encoches/pôles selon la tendance à
générer des courants induits . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 29

1.3.2 Topologie rotorique de la machine . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 31
1.4 Effet de commutation des pôles et extension de la plage de la vitesse: État de l’art . . . 31

1.4.1 Changement de connexion de bobinage . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 33
1.4.2 Changement de polarité de la machine . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 34

1.5 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41

2 Conception des structures rotoriques à aimants permanents déposés en surface à double
polarité 42
2.1 Introduction Générale . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 44
2.2 Influence des paramètres de la machine sur la caractéristique couple/vitesse d’une

machine à aimants déposés: cas des machines avec faible réaction d’induit . . . . . . . 44
2.2.1 Hypothèses et définitions . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 46

2.2.1.1 Hypothèses concernant la structure et la commande des machines
étudiées . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 46

2.2.1.2 Points particuliers de la caractéristique couple/vitesse . . . . . . . . 46
2.2.2 Etude des paramètres influençant la performance d’une machine triphasée . . . 47

2.2.2.1 Influence de la structure de bobinage sur la caractéristique cou-
ple/vitesse d’une machine triphasée couplée en étoile . . . . . . . . . 47

2.2.2.2 Application sur des machines avec Spp différents . . . . . . . . . . . 49
2.2.2.3 Cas d’une machines triphasée avec des phases indépendantes . . . . 51

2.2.3 Impact des paramètres desmachines fictives sur la caractéristique couple/vitesse
d’une machine pentaphasée . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 53
2.2.3.1 Paramètres nécessaires à l’étude des caractéristiques couple/vitesse

pour la machine 5-phases . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 53
2.2.3.2 Problème d’optimisation adaptés pour la recherche des points par-

ticuliers . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 54
2.2.3.3 Résolution des problèmes d’optimisation . . . . . . . . . . . . . . . . 56

2.2.4 Examen de la capacité des différentes combinaisons encoches/pôles à obtenir
des constantes du temps équivalentes des machines fictives: Positionnement
du bobinage 20/8 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 59
2.2.4.1 Calcul de la matrice d’inductance d’entrefer dans le repère de dé-

couplage . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 59
2.2.4.2 Classification des différentes combinaisons encoches/pôles selon le

rapport l3
l1

. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60
2.3 Structures rotoriques à aimants déposés en surface à double polarité . . . . . . . . . . . 61

2.3.1 Adaptation de la couche d’aimants avec le bobinage 20 encoches/8pôles . . . . 61
2.3.1.1 Définition de la fonction d’aimantation . . . . . . . . . . . . . . . . . 62
2.3.1.2 Lien entre la fonction d’aimantation et la force électromotrice . . . . 64
2.3.1.3 Couche d’aimants déposés à aimantation radiale . . . . . . . . . . . 64
2.3.1.4 Solutions dans le cas des aimantations parallèles . . . . . . . . . . . 66

2.3.2 Caractérisation et comparaison avec unemachine 20encoches/4pôles/5 phases
Spp = 1 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 67

ii



TABLE DES MATIÈRES

2.3.2.1 Matrice d’inductance de la machine et constantes des temps des
machines fictives . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 68

2.3.2.2 Validation par éléments finis de la force électromotrice . . . . . . . . 69
2.3.2.3 Évaluation du couple de détente de deux machines . . . . . . . . . . 70
2.3.2.4 Densité du courant et ondulation du couple pour les deux machines

dans l’hypothèse MTPA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 74
2.4 Évaluation des pertes dans les aimants dans la machine 20/8 . . . . . . . . . . . . . . . 80

2.4.1 Importance d’étude des pertes dans les aimants . . . . . . . . . . . . . . . . . . 80
2.4.2 Modèle des pertes dans les aimants résultants des effets des encoches . . . . . 82

2.4.2.1 Calcul de la fonction de perméance et induction magnétique rotorique 82
2.4.2.2 Estimation analytique et numérique des pertes dues aux effets de

denture . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 84
2.4.3 Modélisation des pertes des aimants dues à la force magnétomotrice . . . . . . 88

2.4.3.1 Contenu harmonique de la force magnétomotrice suite à une ali-
mentation par un harmonique du courant temporel . . . . . . . . . . 88

2.4.3.2 Procédure du calcul analytique des pertes dans les aimants . . . . . . 91
2.4.3.3 Comparaison au niveau des pertes des aimants entre les deux ma-

chines 20/8/5 et 12/8/3: Validation par éléments finis des résultats . 95
2.4.4 Loi de comportement des pertes dans les aimants dans la zone de défluxage . . 98

2.4.4.1 Pertes dans les aimants en alimentant la machine principale . . . . . 99
2.4.4.2 Pertes dans les aimants en alimentant la machine secondaire . . . . . 100
2.4.4.3 Pertes dans les aimants en alimentant les deux machines fictives . . 102
2.4.4.4 Variation des pertes dans les aimants en fonction de la vitesse de

rotation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 105
2.5 Caractéristiques couple/vitesse de la machine 20/8/5 à aimants déposés . . . . . . . . . 107

2.5.1 Enveloppe des caractéristiques couple/vitesse de la machine . . . . . . . . . . . 107
2.5.1.1 formulation de problème d’optimisation . . . . . . . . . . . . . . . . 107
2.5.1.2 Résolution de problème d’optimisation correspondant à la recherche

de l’enveloppe des caractéristiques couple/vitesse . . . . . . . . . . . 108
2.5.2 Détermination de la caractéristique couple/vitesse pour une puissance constante110

2.5.2.1 Résolution de problème d’optimisation correspondant à une puis-
sance constante à haute vitesse . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 110

2.5.2.2 Évaluation des pertes dans la machine dans la zone de puissance
constante . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 110

2.5.3 Nouvelle stratégie de contrôle : Maximum Torque Per Primary Machine . . . . 111
2.5.3.1 Formulation de problème d’optimisation correspondante à la nou-

velle stratégie d’alimentation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 111
2.5.3.2 Résolution de problème d’optimisation correspondante à la stratégie

MTPPM . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 111
2.5.3.3 Évaluation des pertes totales dues à la stratégie MTPPM et com-

paraison au niveau du rendement . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 113
2.6 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 114

3 Conception des structures rotoriques à aimants permanents enterrés à double polarité 117
3.1 Introduction Générale . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 119
3.2 Adaptation de la géométrie rotorique pour assurer la fonctionnalité de double polarité 121

3.2.1 Modification de la géométrie de la structure classique du rotor pour obtenir
une machine à double polarité . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 121
3.2.1.1 Modification de la force magnétomotrice rotorique . . . . . . . . . . 122

iii



TABLE DES MATIÈRES

3.2.1.2 Nouvelle géométrie rotorique de la machine . . . . . . . . . . . . . . 124
3.2.2 Caractérisation de la nouvelle machine 20/8/5 à aimants enterrés . . . . . . . . 125

3.2.2.1 Calcul de la force électromotrice de la machine en éléments finis . . 125
3.2.2.2 Calcul du couple de détente de la machine . . . . . . . . . . . . . . . 126
3.2.2.3 Calcul de la matrice d’inductance de la machine . . . . . . . . . . . . 127

3.2.3 Calcul du couple électromagnétique et couplage entre les machines fictives . . 134
3.2.3.1 Modèle du couple électromagnétique dans la machine . . . . . . . . 135
3.2.3.2 Validation par éléments finis dumodèle du calcul de la valeurmoyenne

du couple électromagnétique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 138
3.3 Modélisation des pertes dans la nouvelle structure à aimants enterrés . . . . . . . . . . 139

3.3.1 Pertes dans les aimants dans la nouvelle structure à aimants enterrés . . . . . . 139
3.3.1.1 Pertes à vide dans la machine à aimants enterrés . . . . . . . . . . . 140
3.3.1.2 pertes dues aux harmoniques de la force magnétomotrice . . . . . . 140

3.3.2 Modèle des pertes fer dans la machine . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 143
3.3.2.1 Principales contributions aux pertes fer . . . . . . . . . . . . . . . . . 144
3.3.2.2 Validation par éléments finis du modèle . . . . . . . . . . . . . . . . 146

3.4 Comportement de la machine en régime saturé . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 157
3.4.1 Effet de point de fonctionnement sur la matrice d’inductance . . . . . . . . . . 157
3.4.2 Effet de la saturation magnétique sur le couple électromagnétique délivré par

la machine . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 159
3.4.2.1 Construction de la cartographique de flux . . . . . . . . . . . . . . . 160
3.4.2.2 Effet de la saturation sur le couple délivré par la machine primaire . 162
3.4.2.3 Effet de la saturation sur le couple délivré par la machine secondaire 163
3.4.2.4 Effet de la saturation sur le couple délivré dans le cas d’une alimen-

tation bi-harmonique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 164
3.5 Comparaison avec la machine 12/8/3 à aimants enterrés radialement . . . . . . . . . . . 166

3.5.1 Caractérisation de la machine 12/8 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 166
3.5.2 Variation des points particuliers des caractéristiques couple/vitesse de deux

machines 12/8 et 20/8. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 167
3.5.3 Application pour trois densités de courant: Comparaison avec le calcul en

utilisant l’approche d’interpolation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 168
3.5.3.1 Conclusions relatives à la comparaison entre les deux machines

12/8/3 et 20/8/5 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 169
3.6 Nouvelle stratégie de commande : Le Maximum Torque Per Losses MTPL . . . . . . . 170

3.6.1 Répartition des pertes et du rendement pour différentes points de fonction-
nement selon la stratégie MTPA. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 171

3.6.2 Stratégie Maximum Torque Per losses . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 171
3.6.2.1 Formulation du problème MTPL . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 173
3.6.2.2 Application de la stratégie MTPL dans la machine . . . . . . . . . . 173

3.6.3 Optimisation en utilisant l’algorithme EGO . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 173
3.6.4 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 177

3.7 Dimensionnement d’un prototype . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 177
3.7.1 Structures statoriques et rotoriques . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 178
3.7.2 Nombre des conducteurs dans la machine et distribution des conducteurs dans

la machine . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 182
3.7.2.1 Choix du nombre des conducteurs basé sur laminimisation de l’effet

de peau . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 182
3.7.2.2 Effet de proximité des conducteurs . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 184

3.8 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 187

iv



TABLE DES MATIÈRES

Conclusions et perspectives 189

Bibliographie 192

A Annexes 202
A.1 Calcul des coefficients ( f c

ar,k )2h+1 et ( f s
at ,k )2h+1 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 202

A.2 Calcul des coefficients (Fr )h et (Ft )h . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 202
A.3 Structure rotorique à double polarité avec des aimants non identiques constituant le

demi-pôle . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 203
A.3.1 Force électromotrice idéale et fonction d’aimantation idéale . . . . . . . . . . . 203
A.3.2 Méthode de modulation de largeur d’aimant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 204

A.4 Rotor double polarité avec des aimantations parallèles . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 208
A.4.1 Définition de la fonction objective de l’optimisation . . . . . . . . . . . . . . . 208

A.4.1.1 Contraintes d’égalité stricte entre les deux harmoniques 1 et 3 de la
force électromotrice . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 208

A.4.1.2 Contraintes d’inégalité entre les harmoniques 1 et 3 de la force élec-
tromotrice . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 211

A.5 Calcul de l’induction magnétique pour différentes valeurs de rag . . . . . . . . . . . . . 213
A.6 Optimisation en utilisant l’algorithme EGO . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 214

A.6.1 définition de l’algorithme EGO . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 214
A.6.1.1 Formulation de la première stratégie d’optimisation: MTPL(I) . . . 216
A.6.1.2 Formulation de la deuxième stratégie d’optimisation: MTPL(II) . . 216
A.6.1.3 Résolution des deux problèmes MTPA et MTPL et comparaison au

niveau rendement avec la commande MTPA . . . . . . . . . . . . . . 217
A.7 Comparaison entre les deux machines 12/8/3 et 20/8/5 à aimants enterrés . . . . . . . . 220

A.7.1 Caractérisation de la machine 12/8/3 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 220
A.7.1.1 Détermination de la matrice d’inductance de la machine 12/8 . . . . 220
A.7.1.2 Calcul du couple de détente de la machine 12/8 . . . . . . . . . . . . 221
A.7.1.3 Calcul de la force électromotrice de la machine 12/8 . . . . . . . . . 222

A.7.2 Construction de la cartographie du flux de la machine 12/8/3 . . . . . . . . . . 222
A.7.3 Variation du point de base de deux machines 12/8 et 20/8 en fonction de la

densité de courant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 223
A.7.4 Variation du point de puissance maximale de deux machines 12/8 et 20/8 en

fonction de la densité de courant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 224
A.7.5 Variation du point de vitesse maximale de deux machines 12/8 et 20/8 en

fonction de la densité de courant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 225
A.7.6 Comparaison entre les deux machines 12/8/3 et 20/8/5 par le calcul linéaire et

le calcul par l’approche de l’interpolation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 225
A.7.6.1 Comparaison entre les deux machines pour une densité de courant

de 5A/mm2 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 225
A.7.6.2 Comparaison entre les deux machines pour une densité de courant

de 10A/mm2 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 226
A.7.6.3 Comparaison entre les deux machines pour une densité de courant

de 20A/mm2 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 229

v



Liste des figures

1 Définition des gammes des tensions pour une tension de 48V . . . . . . . . . . . . . . . 4

1.1 Répresentation électrique des machines fictives résultantes de la transformation de
Concordia appliquée à la machine polyphasée . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16

1.2 Répresentation électrique des machines fictives résultantes de la transformation de
Concordia appliquée à la machine polyphasée . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16

1.3 (a).bobinage à pas entier concentré. (b) Bobinage à pas entier réparti[1] . . . . . . . . . 21
1.4 Bobinage concentré autour des dents(a).simple couche (b) double couche.[1] . . . . . . 22
1.5 Comparaison entre les fonctions de bobinage de la phase A pour trois combinaisons

encoches/pôles différentes: 20/2, 20/14 et 20/16 pour desmachines à 5-phases(a)Forme
d’ondes de la fonction de bobinage (b) Spectre de la fonction de bobinage. . . . . . . . 25

1.6 Différentes machines triphasées de traction avec une combinaison Spp = 0.5[2; 3].(a)
IMG de Bosch. (b) DynaStart de ZF-Sachs (c) IMA de Honda. (d) Générateur à
aimants de Toyota Prius.[4] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 30

1.7 Différents types de connexion de bobinage de lamachine 5-phase.(a) étoile. (b)Pentagone.
(c) Pentacle[5] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 33

1.8 Machine 5-phases avec des interrupteurs étoile, pentagone et pentacle avec un ond-
uleur de tension. [5] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 33

1.9 Caractéristique couple/vitesse pour les différentes connexions de bobinage.[5] . . . . . 34
1.10 Topologie de la machine étudiée pour la commutation électronique des pôles.[6] . . . . 35
1.11 Fonction de bobinage de chaque bobine de la machine.[6] . . . . . . . . . . . . . . . . . 36
1.12 Fonction de bobinage résultantes de chaque mode d’alimentation.[6] . . . . . . . . . . 36
1.13 Caractéristique couple/vitesse pour la machine à commutation des pôles. . . . . . . . . 37
1.14 (a) Structure du stator à cage. (b) Connexion de l’onduleur à chaque encoche (phase

de la machine).[7] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 38
1.15 Variation de la polarité de la machine en fonction de zone de fonctionnement: un

rendement maximum est assuré avec cette démarche.[7] . . . . . . . . . . . . . . . . . . 39
1.16 Caractéristique couple/vitesse pour la machine à commutation des pôles par la méth-

ode PPM: deux configurations possibles: 4 pôles et 12 pôles avec 3 et 9 phases respectivement.[8] 40
1.17 Connexion de bobinage. (a) Connexion 3 phases/12 pôles. (b) Connexion 9 phases/4

pôles.[8] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 40

2.1 Variation de la caractéristique Puissance/vitesse pour les trois machines polyphasées
I,II et III . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 45

2.2 Variation de la caractéristique couple/vitesse en fonction de la réaction d’induit . . . . 49
2.3 Variation de la caractéristique puissance/vitesse en fonction de la réaction d’induit . . 49
2.4 Géométrie des machines étudiées [9] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 50
2.5 Caractéristique couple/vitesse pour les trois machines A,B et C [9] . . . . . . . . . . . 50
2.6 Caractéristique puissance/vitesse pour les trois machine A, B et C [9] . . . . . . . . . . 51

vi



LISTE DES FIGURES

2.7 Variation de la caractéristique couple/vitesse en fonction de l’amplitude de l’harmonique
de rang 3 dans la force électromotrice [10; 11] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 52

2.8 Diagramme vectoriel correspondant à la stratégie MTPA . . . . . . . . . . . . . . . . . 54
2.9 Variation des coordonnées des points particuliers pour deux machines avec l3/l1 = 0.5. 57
2.10 Variation des coordonnées des points particuliers pour deux machines avec l3/l1 = 1. . 57
2.11 Variation des coordonnées des points particuliers pour deux machines avec l3/l1 = 1,5. 58
2.12 Exemple de calcul des Composantes de la fonction d’aimantation far et fat d’une

paires des pôles (p = 8). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 63
2.13 Représentation de la couche d’aimant avec deux aimants par pôle. . . . . . . . . . . . . 65
2.14 Contenu harmonique de la force électromotrice calculé en fonction de la largeur d’aimant.(a)

Harmoniques fondamentaux des machines fictives. (b) Harmoniques de rang supérieur. 66
2.15 Calcul analytique de la force électromotrice de la machine double polarité à aimants

déposés (a) Forme d’onde de la force électromotrice. (b) Spectre de la force électro-
motrice . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 66

2.16 (a) Machine 20/4/5. (b) Machine 20/8/5 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 67
2.17 Géométrie d’encoche . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 68
2.18 Comparaison entre le calcul analytique et éléments finis de la force électromotrice

pour la machine 20/4 pour une vitesse de 2000tr/min . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 70
2.19 Comparaison entre le calcul analytique et numérique de la force électromotrice pour

la machine 20/8 pour une vitesse de 2000tr/min . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 70
2.20 Géométrie d’encoches utilisée pour modéliser la fonction de perméance. . . . . . . . . 72
2.21 Comparaison entre le couple de détente pour les deux machines 20/4 et 20/8 . . . . . 73
2.22 Effet de la lacune interpolaire introduite dans la machine 20/8 . . . . . . . . . . . . . . 74
2.23 (a) Courants injectés dans la machine 20/8. (b) Courant injecté dans la machine 20/4. 77
2.24 (a) Couple produit par la machine 20/4. (b) Spectre du couple produit par la machine

20/4 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 78
2.25 (a) Couple produit par la machine 20/8. (b) Spectre du couple produit par la machine

20/8 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 78
2.26 (a) Couple produit par la machine 20/8 pour une répartition i1 = 2.01i3 . (b) Spectre

des ondulations couple produit par la machine 20/8 pour i1 = 2.01i3 . . . . . . . . . . . 79
2.27 Variation de point de charge en fonction de la température . . . . . . . . . . . . . . . . 81
2.28 Calcul analytique de la fonction de perméance relative pour les différentes ouvertures

des encoches . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 83
2.29 Calcul analytique de la composante radiale et tangentielle de l’induction magnétique

pour différentes valeurs de rag pour une machine sans encoches . . . . . . . . . . . . . 84
2.30 Comparaison entre le calcul analytique et éléments finis pour le calcul de l’induction

magnétique radiale pour différentes valeurs de rag . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 85
2.31 Structure de la machine 12encoches/8poles-3phases. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 86
2.32 Représentation sur un tour électrique de la variation des pertes dans les aimants en

fonction de l’angle électrique. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 87
2.33 Comparaison entre le calcul analytique et numérique des pertes dans les aimants à

vide pour les deux machines 20/8 et 12/8. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 87
2.34 Fonction de bobinage de chaque phase sur une période électrique. . . . . . . . . . . . . 90
2.35 Forme d’onde et spectre de la forcemagnétomotrice associée à chaque stratégie d’alimentation

de la machine 20/8 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 91
2.36 Vitesse relative normalisée calculée pour chaque harmonique de la force magnéto-

motrice issue d’une alimentation bi-harmonique de la machine 20/8/5 . . . . . . . . . . 92
2.37 Profil couple/vitesse d’hélice . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 95

vii



LISTE DES FIGURES

2.38 Force électromotrice pour les deuxmachines 20/8/5 et 12/8/3 à la vitesse 2000tr/min.(a)
Forme d’onde. (b) Spectre . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 96

2.39 Pertes cuivre pour les deux machines 20/8/5 et 12/8/3 pour le profil d’hélice . . . . . . 97
2.40 (a) Comparaison des pertes dans les aimants (b) Pertes totales dans les deux machines 98
2.41 Pertes dans les aimants suite à une alimentation par le premier harmonique du courant,

vitesse 2000 tr/min . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 99
2.42 (a) Variation de la fonction P0(Js,h1) en fonction de la densité du courant Js,h1 du

troisième harmonique. (b) Variation du coefficient P1(Js,h1) en fonction de la densité
du courant du troisième harmonique Js,h1. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 100

2.43 Pertes dans les aimants suite à une alimentation par le troisième harmonique du courant,
vitesse 2000 tr/min . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 101

2.44 (a) Variation de la fonction P0(Js,h3) en fonction de la densité du courant Js,h3 du
troisième harmonique. (b) Variation de la variation P1(Js,h3) en fonction de la den-
sité du courant du troisième harmonique Js,h3. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 101

2.45 Comparaison entre le loi de comportement et le modèle éléments finis pour une ali-
mentation. (a) Alimentation en premier harmonique. (b) Alimentation en troisième
harmonique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 102

2.46 Comparaison entre le modèle de superposition des pertes avec les pertes calculés en
éléments finis. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 104

2.47 (a) Comparaison entre le modèle de comportement et les résultats éléments finis (b)
Erreur en % entre le modèle du comportement et le calcul en éléments finis. . . . . . . 105

2.48 Variation des pertes dans les aimants pour quelques vecteurs courants en fonction de
la vitesse de rotation (hors des pertes à vide) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 106

2.49 Couple maximum atteint par la machine 20/8/5 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 109
2.50 Puissance maximale atteinte par la machine 20/8/5 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 109
2.51 Projection du trajectoire du courant. (a) Dans le plan (d1, q1,d3). (b) Dans le plan

(d1, q1, q3) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 109
2.52 (a) Couple/vitesse pour les machines fictives. (b) Puissance/vitesse . . . . . . . . . . . 110
2.53 Caractéristique Pertes/Vitesse pour la machine avec la stratégie MTPA. . . . . . . . . . 111
2.54 Caractéristique couple/vitesse de la machine 20/8 obtenue avec la stratégie MTPPM . 112
2.55 Caractéristique puissance/vitesse de la machine 20/8 obtenue avec la stratégie MTPPM 112
2.56 Projection du trajectoire du courant pour les deux stratégies MTPA et MTPPM. (a)

Machine principale-Courants Id1 et Iq1. (b) Machine principale-Courants Id3 et Iq3. . . 113
2.57 Répartition du courant entre les deux harmoniques du courant pour les deux stratégies

de contrôle MTPA-CPR et MTPPM . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 113
2.58 Pertes calculées correspondantes à la stratégie MTPPM. . . . . . . . . . . . . . . . . . 114
2.59 Comparaison au niveau du rendement entre les deux machines stratégies MTPPM et

MTPA-CPR. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 114

3.1 Localisation des aimants permanents.(a) Aimants enterrés tangentiellement. (b) Aimants
enterrés radialement.(c) Aimants enterrés en V.[12] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 119

3.2 Structure de la machine 20/8 avec des aimants enterrés avec un rotor classique . . . . . 121
3.3 (a) Force électromotrice de la machine 20/8 à la vitesse de 2000 tr/min. (b) Spectre

de la force électromotrice . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 122
3.4 Champ rotorique dans l’entrefer pour une machine 20/8 avec un rotor classique à

aimants enterrés . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 123
3.5 Champ rotorique dans l’entrefer pour une machine 20/8 avec des trous-interpolaires

de largeur η. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 123
3.6 Machine double polarité avec des aimants enterrés. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 125

viii



LISTE DES FIGURES

3.7 (a) Force électromotrice de la machine 20/8 avec le rotor bi-harmonique à la vitesse
de 500 tr/min. (b) Spectre de la force électromotrice . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 126

3.8 Impact du trou inter-polaire sur le couple de détente.(a) Forme d’onde. (b) Spectre du
couple de détente . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 127

3.9 (a)Force électromotrice calculée pour une inclinaison d’un demi-pas d’encoche. (b)
Spectre de la force électromotrice . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 128

3.10 Image du rotor montrant l’axe d1,q1 et la grandeur βai m . . . . . . . . . . . . . . . . . 128
3.11 Calcul numérique de la matrice d’inductance de la machine 20/8(a) Forme d’onde de

l’inductance propre de chaque phase. (b) Inductance mutuelle entre la phase n et la
phase n ±1. (c) Inductance mutuelle entre la phase n et la phase n ±2 . . . . . . . . . 130

3.12 Matrice d’inductance de lamachine 20/8 exprimée dans le repère deConcordia (a)Inductance
associé à la machine homopolaire (b) Matrice d’inductance associée au plan (α1,β1).
(c) Matrice d’inductance associée (α3,β3) (d) Matrice d’inductance représentant le
couplage entre les deux plans (α1,β1) et (α3,β3). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 131

3.13 Matrice d’inductance de lamachine 20/8 exprimée dans le repère deConcordia (a)Inductance
associé à la machine homopolaire (b) Matrice d’inductance de la machine primaire
(α1,β1). (c) Matrice d’inductance de la machine secondaire (α3,β3). (d) Matrice
d’inductance représentant le couplage entre les machines fictives. . . . . . . . . . . . . 133

3.14 Représentation des bobines des machines fictives. Axes découplés (d1 et q1),(d3 et
q3). Axes couplés (d1 et d3), (q1 et q3). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 134

3.15 Couple électromagnétique par éléments finis calculé pour chaque stratégie d’alimentation.
(a) Forme d’onde. (b) Spectre du couple . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 135

3.16 (a) Variation de la répartition du courant maximisant le couple en fonction de la densité
de courant. (b) Vecteurs courants optimaux . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 137

3.17 (a) Couple du à l’interaction entre le flux des aimants et le courant. (b) Termes relatifs
au saillance et au couplage entre les machines fictives . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 138

3.18 Validation par éléments finis du modèle du couple électromagnétique. (a) Alimenta-
tion par premier harmonique. (b) Alimentation par le troisième harmonique. (c)Alimentation
bi-harmonique de la machine. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 139

3.19 Variation des pertes dans les aimants à vide en fonction de la vitesse de rotation . . . . 140
3.20 Schéma des harmoniques de la force magnétomotrice pour une machine à aimants

enterrés . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 141
3.21 Variation des pertes dans les aimants calculées par éléments finis pour les trois straté-

gies d’alimentation.(a) Densité de courant 5A/mm2. (b) Densité de courant 20A/mm2. 142
3.22 Décomposition du cycle hystérésis du matériau . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 145
3.23 Variation de la densité des pertes en fonction de la fréquence et de l’amplitude de

l’induction magnétique. Les données suivantes sont fournies par le constructeur [13]. . 147
3.24 Procédure de comparaison entre le modèle analytique donné dans l’équation 3.27 et

le modèle en éléments finis. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 148
3.25 Comparaison entre la densité des pertes fer dans l’équation 3.27 (modèle analytique)

et le calcul éléments finis de cette densité (J = 10A/mm2, N=1000 tr/min) .(a) Alimen-
tation h1. (b) Alimentation h3. (c) Alimentation bi-harmonique . . . . . . . . . . . . . 149

3.26 Comparaison entre la densité des pertes fer dans l’équation 3.27 (modèle analytique)
et le calcul éléments finis de cette densité (J = 20A/mm2, N=1000 tr/min) .(a) Alimen-
tation h1. (b) Alimentation h3. (c) Alimentation bi-harmonique . . . . . . . . . . . . . 150

3.27 Division de la culasse en plusieurs parties chacune avec une induction magnétique. . . 150

ix



LISTE DES FIGURES

3.28 (a) Champ magnétique dans le rotor suite à une alimentation bi-harmonique . (b)
Répartition de la densité des pertes fer rotoriques. (c) Calcul en éléments finis de
la forme d’onde des pertes statoriques et rotoriques calculée en éléments finis.(V.M.
désigne la valeur moyenne) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 152

3.29 Calcul en éléments finis du pourcentage de contribution des pertes fer rotoriques dans
les pertes fer totales. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 152

3.30 Comparaison entre le calcul avec les hypothèses simplificatrices et le calcul éléments
finis pour le calcul des pertes fer statoriques (vitesse 2000tr/min).(a) Alimentation h1.
(b) Alimentation h3. (c) Alimentation bi-harmonique h1,3 . . . . . . . . . . . . . . . . 153

3.31 Comparaison entre le calcul avec les hypothèses simplificatrices et le calcul éléments
finis pour le calcul des pertes fer statoriques (vitesse 4000tr/min).(a) Alimentation h1.
(b) Alimentation h3. (c) Alimentation bi-harmonique h1,3 . . . . . . . . . . . . . . . . 154

3.32 Comparaison entre le modèle et le calcul éléments finis pour le calcul des pertes fer
pour un autre jeu des paramètres (vitesse de 2000 tr/min).(a) Alimentation h1. (b)
Alimentation h3. (c) Alimentation bi-harmonique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 155

3.33 Bilan des pertes calculé en élements finis pour chaque stratégie de contrôle (a) Pertes
statoriques (W). (b) Pertes rotoriques. (c) Pertes totales dans la machine.(d) Pourcent-
age des pertes rotoriques dans les pertes totales. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 156

3.34 Calcul en éléments finis de la variation des termes de la matrice d’inductance en fonc-
tion de la densité de courant pour les stratégies d’alimentation mono-harmonique h1

eth3. (a) Inductance propre. (b) Mutuelle entre les phases n et n −1. (c) Mutuelle
entre les phases n et n −2. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 158

3.35 Calcul en éléments finis de la variation des termes de la matrice d’inductance en fonc-
tion de la densité de courant pour la stratégie d’alimentation bi-harmonique h1 eth3.
(a) Inductance propre. (b) Mutuelle entre les phases n et n−1. (c) Mutuelle entre les
phases n et n −2. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 159

3.36 Démarche d’estimation des différentes grandeurs pour un vecteur du courant . . . . . . 162
3.37 Comparaison entre le calcul linéaire, par interpolation et éléments finis du couple

fourni par la machine(a)Effet de la saturation dans le cas d’une alimentation de la ma-
chine avec le premier harmonique du courant.(b) Comparaison des courants optimaux
entre le modèle d’inductance fixe et le modèle numérique . . . . . . . . . . . . . . . . . 163

3.38 Calcul par les trois approches : linéaire, interpolation de flux et éléments finis : (a)
Effet de point de fonctionnement dans le cas d’une alimentation de la machine avec le
troisième harmonique du courant. (b) Effet de point de fonctionnement sur le déphasage.163

3.39 Effet de la saturation dans le cas d’une alimentation bi-harmonique: Calcul par les
trois approches : linéaire, interpolation de flux et éléments finis . . . . . . . . . . . . . 164

3.40 Comparaison entre les points de base de la machine 12/8 et la machine 20/8 en fonction
de la densité de courants . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 167

3.41 Comparaison entre la vitesse maximale de la machine 12/8 et la machine 20/8 en
fonction de la densité de courants.(Vitesse de puissance maximale: C’est la vitesse à
laquelle on atteint la puissance maximale de la machine.) . . . . . . . . . . . . . . . . . 168

3.42 Comparaison entre la vitesse maximale de la machine 12/8 et la machine 20/8 en
fonction de la densité de courants . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 168

3.43 Calcul à l’aide de modèle d’interpolation les différentes cartes des pertes pour la
stratégie MTPA . (a) Pertes cuivre. (b) Pertes fer. (c) Pertes totales dans la machine.
(d) Rendement . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 172

3.44 Calcul par l’intermédiaire de modèle d’interpolation les différentes cartes des pertes
pour la stratégie MTPL . (a) Pertes cuivre. (b) Pertes fer. (c) Pertes totales dans la
machine. (d) Rendement . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 174

x



LISTE DES FIGURES

3.45 Pourcentage de réduction des pertes suite à l’introduction de l’algorithme MTPL . . . 175
3.46 Variation de chaque composante du vecteur courant. (a) ∆Id1. (b) ∆Iq1. (c) ∆Id3.

(d)∆Iq3 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 176
3.47 Modélisation en éléments finis de prototype de la machine . . . . . . . . . . . . . . . . 178
3.48 (a) Structure des toles ferromagnétiques pour le prototype de la machine. (b) Le carter 179
3.49 (a)Rotor de la machine durant la phase de la fabrication. (b)Rotor avec l’arbre . . . . . 181
3.50 Distribution des conducteurs dans une encoche . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 183
3.51 Effet de peau dans le conducteur à 9kHz. (b) Variation de la résistance du conducteur

en fonction de la fréquence d’alimentation. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 183
3.52 (a) Bobinage partie gauche de la machine. (b) Bobinage partie droite de la machine.

(c). Connexion de bobinage-partie gauche . (d) Connexion de bobinage-partie droite . 185
3.53 (a) Flux croisant les conducteurs dans une encoche. (b) Répartition de la densité des

pertes suite à l’effet de proximité . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 186
3.54 (a) Augmentation de la résistance des conducteurs en fonction de la fréquence. (b)

Augmentation moyenne de la résistance . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 186

A.1 (a) Forme d’onde de la force électromotrice idéale.(b) Forme d’onde de la fonction
d’aimantation idéale . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 203

A.2 (a) Principe de la modulation de largeur d’aimant pour f rpr t = 6. (b) Couche d’aimant
résultante et la fonction d’aimantation correspondante . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 205

A.3 (a) Forme de la force électromotrice fpr t = 6. (b) Spectre de la force électromotrice
résultante . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 206

A.4 (a) Forme de la force électromotrice f rpr t = 8. (b) Spectre de la force électromotrice
résultante . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 206

A.5 (a) Principe de la modulation de largeur d’aimant pour f rpr t = 6. (b) Couche d’aimant
résultante et la fonction d’aimantation correspondante . . . . . . . . . . . . . . . . . . 207

A.6 Couche d’aimants correspondante pour deux aimants par demi-pôle pour une con-
trainte d’égalité stricte . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 209

A.7 Forme d’onde (a) et spectre (b) de la force électromotrice résultante pour une con-
trainte d’égalité stricte . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 209

A.8 Couche d’aimants correspondante pour trois aimants par demi-pôle pour une con-
trainte d’égalité stricte . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 210

A.9 Forme d’onde (a) et spectre (b) de la force électromotrice résultante pour une con-
trainte d’égalité stricte . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 210

A.10 Couche d’aimants correspondante pour deux aimants par demi-pôle . . . . . . . . . . . 211
A.11 (a) Forme d’onde de la force électromotrice . (b) Spectre de la force électromotrice

résultante . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 212
A.12 Couche d’aimants correspondante pour quatre aimants par demi-pôle . . . . . . . . . . 212
A.13 (a) Forme d’onde de la force électromotrice. (b) Spectre de la force électromotrice

résultante . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 212
A.14 Comparaison entre les stratégies MTPA, MTPL (I) et MTPL(II). (a) Couple électro-

magnétique. (b) Pertes totales. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 219
A.15 Décomposition des pertes pour chaque vitesse de rotation . . . . . . . . . . . . . . . . . 219
A.16 Comparaison du rendement entre les stratégies MTPA, MTPL(I) et MTPL(II) . . . . . 220
A.17 Structure de la machine 12/8 à aimants enterrés . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 220
A.18 Elements de la matrice d’inductance de la machine 12/8 . . . . . . . . . . . . . . . . . . 221
A.19 Couple de détente de la machine 12/8. (a) Forme d’onde. (b) Spectre . . . . . . . . . . 222
A.20 Force électromotrice de la machine 12/8. (a) Forme d’onde. (b) Spectre . . . . . . . . 222

xi



LISTE DES FIGURES

A.21 Couple électromagnétique de la machine 12/8 en fonction de la densité de courant et
le déphasage. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 223

A.22 (a) Comparaison des caractéristiques couple/vitesse entre les deux machines 12/8/3 et
20/8/5. (b) Caractéristique Puissance/Vitesse . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 225

A.23 (a)Comparaison entre les deux machines 20/8 et 12/8. (a) Densité de courant injecté.
(b) valeur crête du courant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 226

A.24 (a) Variation des composants des courants. (a) Machine 12/8/3. (b) Machine 20/8/5 . . 226
A.25 (a) Projection des caractéristiques couple/vitesse dans les espaces fictifs. (b) Réparti-

tion de la densité de courant totale . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 227
A.26 (a) Comparaison des caractéristiques couple/vitesse entre les deux machines 12/8/3 et

20/8/5. (b) Caractéristique Puissance/Vitesse . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 227
A.27 (a)Comparaision entre les deux machines 20/8 et 12/8. (a) Densité de courant injecté.

(b) valeur crête du courant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 227
A.28 (a) Variation des composants des courants. (a) Machine 12/8/3. (b) Machine 20/8/5 . . 228
A.29 (a) Projection des caractéristiques couple/vitesse dans les espaces fictifs. (b) Réparti-

tion de la densité de courant totale . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 228
A.30 (a) Comparaison des caractéristiques couple/vitesse entre les deux machines 12/8/3 et

20/8/5. (b) Caractéristique Puissance/Vitesse . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 229
A.31 (a)Comparaison entre les deux machines 20/8 et 12/8. (a) Densité de courant injecté.

(b) valeur crête du courant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 229
A.32 (a) Variation des composants des courants. (a) Machine 12/8/3. (b) Machine 20/8/5 . . 230
A.33 (a) Projection des caractéristiques couple/vitesse dans les espaces fictifs. (b) Réparti-

tion de la densité de courant totale . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 230
A.34 (a) Comparaison des caractéristiques couple/vitesse entre les deux machines 12/8/3 et

20/8/5. (b) Caractéristique Puissance/Vitesse . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 230
A.35 (a)Comparaison entre les deux machines 20/8 et 12/8. (a) Densité de courant injecté.

(b) valeur crête du courant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 231
A.36 (a) Variation des composants des courants. (a) Machine 12/8/3. (b) Machine 20/8/5 . . 231
A.37 (a) Projection des caractéristiques couple/vitesse dans les espaces fictifs. (b) Réparti-

tion de la densité de courant totale . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 231
A.38 (a) Comparaison des caractéristiques couple/vitesse entre les deux machines 12/8/3 et

20/8/5. (b) Caractéristique Puissance/Vitesse . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 232
A.39 (a)Comparaison entre les deux machines 20/8 et 12/8. (a) Densité de courant injecté.

(b) valeur crête du courant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 232
A.40 (a) Variation des composants des courants. (a) Machine 12/8/3. (b) Machine 20/8/5 . . 232
A.41 (a) Projection des caractéristiques couple/vitesse dans les espaces fictifs. (b) Réparti-

tion de la densité de courant totale . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 233
A.42 Comparaison entre les machines 12/8/3 et 20/8/5.(a) Couple électromagnétique (b)

Caractéristique Puissance/Vitesse . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 233

xii



Liste des tableaux

1.1 Décomposition multi-machine des machines à 3,5,6, et 7phases: Machines fictives,
distribution des harmoniques sur les machines fictives et harmonique du rang minimal. 19

1.2 Facteur de bobinage pour l’harmonique 1 et 3 pour les différentes combinaisons nom-
bre des encoches/nombre des pôles ayant un nombre d’encoches par pôle et par phase
fractionnaire.(ξω)1: Couleur noire, (ξω)3: Couleur bleue. . . . . . . . . . . . . . . . . 27

1.3 Taux de distorsion harmonique du couple suite à une alimentation par le premier har-
monique du courant.[14] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 28

1.4 Taux de distorsion harmonique du couple suite à une alimentation par le troisième
harmonique du courant.[14] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 29

1.5 Classification des combinaisons encoches/pôles selon la densité volumique des pertes
par courants induits en alimentant la machine par le premier harmonique de courant
.[14; 15] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 29

1.6 Variation des grandeurs électriques etmécanique en fonction de la connexion de bobinage.[5] 34
1.7 Courants de référence dans chaque bobine pour chaque polarité. . . . . . . . . . . . . . 37

2.1 La réaction d’induit pour chaque machine [9] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 51
2.2 Classification des combinaisons encoches/pôles selon le rapport l3/l1. . . . . . . . . . 60
2.3 valeurs des éléments de la matrice d’inductance pour les deux machines 20/8 et 20/4

dans le repère statorique et repère de Concordia. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 69
2.4 Valeurs des densités de courant normalisées pour les deux machines 20/4 et 20/8 pour

obtenir le même couple électromagnétique calculées selon une approche analytique
(ANA) et selon une approche numérique (Num). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 76

2.5 Valeurs des pertes joules normalisées pour les deuxmachines 20/4 et 20/8 pour obtenir
le même couple électromagnétique calculées selon une approche analytique (ANA) et
numérique (NUM). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 77

2.6 Valeurs des coefficients P0 et γ dans le cas de deux calculs analytique et numérique
pour les deux machines 12/8/3 et 20/8/5. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 88

2.7 Coefficients du modèle de comportement des pertes dans les aimants pour les deux
stratégies d’alimentation (vitesse 2000 tr/min). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 102

2.8 Paramètre de la machine considérée. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 108

3.1 Comparaison entre les différentes topologies rotoriques à aimants enterrés. . . . . . . . 120
3.2 Paramètres géométriques de la machine 20/8 à aimanst enterrés . . . . . . . . . . . . . . 126
3.3 Valeur moyenne de la matrice d’inductance normalisée par rapport à Ld1. . . . . . . . 132
3.4 Valeur moyenne de la matrice d’inductance normalisée par rapport à Ld1. Les termes

négligeables sont remis à zéro. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 132
3.5 Contribution de chaque terme du couple dans la production du couple total de la ma-

chine pour un calcul linéaire. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 137
3.6 Variation des coefficients Kh ,Kc f et Kexc en fonction des fréquences d’essais. . . . . . 147

xiii



LISTE DES TABLEAUX

3.7 Les différents courants aboutissant au même couple électromagnétique de 19.1 N.m.
dans la machine. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 165

3.8 Les différents courants aboutissant au couple électromagnétique de 32.9 N.m. dans la
machine pour une densité de courant de 10 A/mm2. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 165

3.9 Rapport entre le couple fourni par la machine 20/8 et la machine 12/8 à basse vitesse,
d’après les figures A.22, A.26, A.30, A.34,A.38 et A.42. . . . . . . . . . . . . . . . . . 169

3.10 Dimensions des tôles statoriques dans la machine. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 180
3.11 Specification des tôles ferromagnétiques. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 180
3.12 Paramètres caractérisant le rotor dans la machine. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 180

A.1 Tableau représentant les paramètres des aimants pour une égalité stricte entre les deux
harmoniques . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 210

A.2 Tableau représentant les paramètres des aimants pour une inégalité entre les deux har-
moniques 1 et 3 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 211

A.3 Résolution de problème MTPL(I) à basse vitesse . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 217
A.4 Résolution optimale deu problème MTPL à haute vitesse –Colonnes grises: MTPL

(I),Colonnes blanches MTPL (II). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 218
A.5 Quantification des différentes termes de la matrice d’inductance de la machine 12/8

dans le repère de Park. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 221

xiv



Liste des symboles

Notation Description

p Nombre de paires des pôles

N Nombre de phases.

Ns Nombre d’encoches

Spp Nombre d’encoches par pole et par phase.

Es
N La Base statorique associée à une machine à N phases

Ψ
EN

s
N Vecteur flux dans la base statorique.

Ψ
EN

s
s,N Vecteur flux dû aux bobines exprimée dans la base statorique.

Ψ
EN

s
r,N Vecteur flux rotorique

V
EN

s
N Vecteur tension exprimé dans la base statorique

Rs Résistance statorique.

iN Vecteur courant exprimée dans la base statorique.

e
EN

s
N Vecteur force électromotrice exprimée dans la base statorique.

Ωr Vitesse mécanique du rotor (rd/s).

Ms,N Matrice d’inductance exprimée dans la base statorique.

CN Matrice de Concordia.

Mn Inductance cyclique associée à une machine fictive numéro n.

EC0 Base de sous -espace hompolaire.

xv



LISTE DES SYMBOLES

ECn Base d’un sous-espace diphasé associé à la machine fictive numéro n.

ECN/2 Base d’un sous espace hompolaire (si N est pair uniquement)

(Cem)N Valeur moyenne du couple électormagnétique fourni par une machine à N phases.

(hn)mi n Harmonique du rang minimal associé à la machine fictive numéro n

θ Angle électrique.

P(θ) Matrice de transformation de Park

W Matrice de fonction de bobinage.

D Matrice de distribution de bobinage

ν Harmonique spatial

Be Induction magnétique résultant de l’aimant dans l’entrefer.

(ξω)ν Facteur de bobinage de l’harmonique du rang ν

Br Induction magnétique produit par les aimants dans l’entrefer

τh Taux de distorsion harmonique du couple, suite à une alimentation par le premier
ou le troisième harmonique.

Ppm Pertes dans les aimants

ri nd Réaction d’induit

Ib Courant de base

(yt ,tem b) point de base de la caractéristique couple/vitesse (couple de base, vitesse de base),
normalisé

(yp ,pem,m) (puissance maximale,vitesse de puissance maximale) normalisés.

(ym ,0) Vitesse maximale normalisée par rapport à la vitesse de base(atteinte du couple
nul)

Ψb Flux de base (Valeur efficace).

(Cb)3 Couple base de la machine triphasée

xvi



LISTE DES SYMBOLES

(Ωb)3 Vitesse de base de la machine triphasée.

Vb Tension de base

VDC Tension de bus DC.

(Cb)5 Couple de Base de la machine 5-phases

(Pb)5 Puissance de base de la machine 5-phases

L1 Inductance cyclique de la machine principale de la machine 5-phases.

L3 Inductance cyclique de la machine secondaire de la machine 5-phases.

Ψ1 flux des aimants associé à la machine primaire (Valeur crête)

Ψ3 flux des aimants associé à la machine secondaire (Valeur crête)

ϕ1 Déphasage entre le premier harmonique du courant et la force électomotrice

ϕ3 Déphasage entre le troisième harmonique du courant et la force électomotrice

v1 Tension normalisée de la machine primaire

v3 Tension normalisée de la machine secondaire

fv fonction définissant les contraintes au niveau de la tension

fi Fonction définissant les contraintes au niveau de courant

vcr ete Valeur crête de la tension.

k Rapport définissant la répartition optimale entre le premier et le troisièmehar-
monique du courant.

r Résistance normalisée

l1 Inductance de la machine primaire normalisée

l3 Inductance de la machine secondaire normalisée

e1 Force électromotrice de la machine primaire normalisée

e3 Force électromotrice de la machine secondaire normalisée

xvii



LISTE DES SYMBOLES

Lm Longueur efficace de la machine.

ge entrefer électromagnétique de la machine (mécanique+magnétique).

Ral s Rayon d’alésage du stator

Mag Inductance statorique d’entrefer

−→
M Aimantation rémanente d’un aimant

far (θr ) Composante radiale de la fonction d’aimantation

fat (θr ) Composante tangentielle de la fonction d’aimantation

αa,k Largeur de l’aimant numéro k constituant un demi-pôle.

ca,k Position du centre de l’aimant exprimée dans le repère rotorique

(Fr )h Gain radial spatial modélisant l’effet de l’entrefer sur un harmonique h

(Ft )h Gain tangentiel spatial modélisant l’effet de l’entrefer sur un harmonique h

(G)h Gain lié à la géométrie des encoches

(H)h Gain lié à la distribution de bobinage

(Gc
r )h) Le gain total subi par un harmonique h de la composante radiale de la fonction

d’aimantation entre l’entrefer et la sortie des bobines

(Gc
t )h) Le gain total subi par un harmonique h par la composante tangentielle de la fonc-

tion d’aimantation entre l’entrefer et la sortie des bobines

( fai m)per f (θr ) Fonction d’aimantation idéale, permettant d’avoir une force électromotrice sinu-
soïdale

fpr t Fréquence de modulation de la fonction d’aimantation idéale

Ml i n Matrice d’inductance de fuite

ps Profondeur de l’encoche

bs Hauteur du bec d’encoche

ws Ouverture d’encoche

xviii



LISTE DES SYMBOLES

µ0 Perméabilité magnétique de l’air

fcog Fréquence de couple de détente

Tcog g Couple de détente

λn Harmonique du rang n de la fonction de perméance

τs Pas d’encoche

hm Hauteur des aimants

µr Perméabilité magnétique relative des aimants

I1 Valeur crête de l’harmonique de rang 1 de courant

I3 Valeur crête de l’harmonique de rang 3 de courant

Kr Coefficient de remplissage

pcu Pertes cuivre normalisées

Js,h1 Densité de l’harmonique du rang 1 de courant

Js,h3 Densité de l’harmonique du rang 3 de courant

Js,h1,3 Densité de courant dans le cas de l’alimentation bi-harmonique de la machine

Bsl Composante radiale de l’induction magnétique calculée pour une machine sans
encoches

Bw s Composante radiale de l’induction magnétique en tenant en compte l’effet des
encoches

σpm Conductivité des aimants

Vai m Volume des aimants

(Ppm)0 Pertes des aimants à vide

( f mm(θs , t ))Ns/2p Force magnétomotrice

ic Indice de circularité

xix



LISTE DES SYMBOLES

ων Vitesse relative d’un harmonique ν

Jm Densité des courants induits dans les aimants

Ph1,h3 Pertes dans les aimants dues aux harmoniques 1 et 3 de courant

(C0)h , (C1)h et (C2)h Constantes déterminant la loi de comportement des pertes dans les aimants

fT Fonction définissant la contrainte au niveau de puissance maximale
Φd1

Φq1

Φd3

Φq3

 Vecteur flux dans le repère de Park

Dext Diamètre extérieur de la machine

(
Bi n

)
2K+1

(η) Induction magnétique rotorique suite à l’introduction du trou

Be,tr Amplitude de l’induction magnétique dans l’entrefer

η Rapport entre l’ouverture du trou et le pas polaire

ηopt Rapport optimal entre l’ouverture du trou et le pas polaire

Sai m Surface de l’aimant

Sg Surface de l’entrefer captant le flux rotorique

Gd Constante qui dépend de la géométrie de la machine et du nombre des spires dans
une phase

Br Champ rémanent de l’aimant

αskw Angle d’inclinaison des tôles statoriques

Tsp,cog nombre des périodes du couple de détente sur un pas d’encoche

(α1,β1) Sous espace propre associé à la machine primaire

(α3,β3) Sous-espace propre associé à la machine secondaire

xx



LISTE DES SYMBOLES

Φai m,1 Amplitude de l’harmonique 1 de flux des aimants dans le repère de Park

Φai m,3 Amplitude de l’harmonique 3 de flux des aimants dans le repère de Park

Jmax Densité de courant maximale
id1

iq1

id3

iq3

 Vecteur courant dans le repère de Park

βai m Rapport entre la distance de deux pôles et le pas polaire.

Ph Pertes par Hystérésis

Pc f Pertes par courants induits dans le fer

Pexc Pertes excédentaires

Kc f Paramètre déterminant les pertes par courants induits dans les tôles

Kexc Paramètres déterminant les pertes excédentaires

Hi r r ev Composante irréversible du champ magnétique H sur un point de la machine

Bst Valeur crête de l’induction magnétique en un point de la machine

Bm Valeur crête de l’induction magnétique dans le fer sous l’hypothèse d’une induc-
tion magnétique sinusoïdale

Pi , j Pertes fer suite à l’exposition des tôles à un champ magnétique d’amplitude B j et
de fréquence fi

Bdent (t ) Induction magnétique temporelle dans une dent

Ptdent Densité volumique des pertes fer dans les dents

Bcul asse Induction magnétique temporelle dans la culasse

κνd1 Fonction déterminant la variation de la composante cosinusoïdale d’un har-
monique ν de flux Φd1 en fonction du vecteur courant

xxi



LISTE DES SYMBOLES

κνq1 Fonction déterminant la variation de la composante cosinusoïdale d’un har-
monique ν de flux Φq1 en fonction du vecteur courant

κνd3 Fonction déterminant la variation de la composante cosinusoïdale d’un har-
monique ν de flux Φd3 en fonction du vecteur courant

κνq3 Fonction déterminant la variation de la composante cosinusoïdale d’un har-
monique ν de flux Φq3 en fonction du vecteur courant

ζνd1 Fonction déterminant la variation de la composante sinusoïdale d’un harmonique
ν de flux Φd1 en fonction du vecteur courant

ζνq1 Fonction déterminant la variation de la composante sinusoïdale d’un harmonique
ν de flux Φq1 en fonction du vecteur courant

ζνd3 Fonction déterminant la variation de la composante sinusoïdale d’un harmonique
ν de flux Φd3 en fonction du vecteur courant

ζνq3 Fonction déterminant la variation de la composante sinusoïdale d’un harmonique
ν de flux Φq3 en fonction du vecteur courant



(Φ0)c

(Φd1)c

(Φq1)c

(Φd3)c

(Φq3)c


Vecteur flux dans la culasse dans le repère de Park

xxii



LISTE DES SYMBOLES

(κν0 )c Fonction déterminant la variation de la composante cosinusoïdale d’un har-
monique ν de flux (Φ0)c en fonction du vecteur courant

(κνd1)c Fonction déterminant la variation de la composante cosinusoïdale d’un har-
monique ν de flux (Φd1)c en fonction du vecteur courant

(κνq1)c Fonction déterminant la variation de la composante cosinusoïdale d’un har-
monique ν de flux (Φq1)c en fonction du vecteur courant

(κνd3)c Fonction déterminant la variation de la composante cosinusoïdale d’un har-
monique ν de flux (Φd3)c en fonction du vecteur courant

(κνq3)c Fonction déterminant la variation de la composante cosinusoïdale d’un har-
monique ν de flux (Φq3)c en fonction du vecteur courant

(ζν0 )c Fonction déterminant la variation de la composante sinusoïdale d’un harmonique
ν de flux (Φ0)c en fonction du vecteur courant

(ζνd1)c Fonction déterminant la variation de la composante sinusoïdale d’un harmonique
ν de flux (Φd1)c en fonction du vecteur courant

(ζνq1)c Fonction déterminant la variation de la composante sinusoïdale d’un harmonique
ν de flux (Φq1)c en fonction du vecteur courant

(ζνd3)c Fonction déterminant la variation de la composante sinusoïdale d’un harmonique
ν de flux (Φd3)c en fonction du vecteur courant

(ζνq3)c Fonction déterminant la variation de la composante sinusoïdale d’un harmonique
ν de flux (Φq3)c en fonction du vecteur courant

Per tesst ator Niveau des pertes maximales au niveau du stator

Per tesr otor Niveau des pertes maximales admises dans le rotor

δ Epaisseur de peau pour le cuivre

xxiii



Introduction

La raréfaction de la ressource pétrolière, et la problématique de son épuisement dans les prochaines
années devrait conduire à une utilisation parcimonieuse de cette ressource. Alors que la consom-

mation mondiale de “l’or noir”devrait doubler d’ici 2050, les études estiment qu’à l’horizon de l’année
2054, la réserve brut de pétrole va s’épuiser [16]. En effet, la consommation mondiale annuelle s’élève
à 35 milliards de barils, alors que les découvertes ne dépassent pas le 15 milliards de barils[17]. Le
secteur du transport semble le plus dépendant de cette ressource puisque deux tiers de la production
pétrolière est raffinée pour en faire du pétrole ou du gazole nécessaire aux véhicules[16]. Cette prob-
lématique risque de conduire à la hausse de prix de cette ressource ce qui va limiter la consommation
de cette ressource au profit des sources d’énergie alternatives notamment les énergies renouvelables,
en cours de développement de nos jours. Par ailleurs, l’électrification des véhicules augmente leur ef-
ficacité, surtout en ville, dans la mesure où elle permet aisément la récupération de l’énergie cinétique
de freinage.

La contrainte économique n’est pas la seule qui pose problème concernant l’utilisation de pétrole.
Cette ressource est à l’origine des émissions des gaz à effets de serre. En effet, 26% des émissions
carbone CO2 proviennent principalement du secteur du transport . L’augmentation des émissions de
CO2 liées aux transports s’est faite malgré l’amélioration de la performance énergétique des véhicules
au cours des années, car l’utilisation des transports de passagers et de marchandises a quant à elle
augmenté. La voiture est encore utilisée pour environ 65% des déplacements en France[18], dans plus
de 80% des cas en Europe. Les améliorations dans l’efficacité énergétique des moteurs n’ont pas suffi
face à la hausse de l’utilisation de la voiture et des moyens de transport dépendant du pétrole. Dans ce
sens, l’Union Européenne instaure un règlement concernant les émission carbone des voitures neuves
vendues en Europe. En 2015, La consommation carbone des voitures neuves est limitée à 130g deCO2,
soit 5.2l/100Km. En 2020, cette limite est fixée à 95g, soit 3.7l/Km [19]. Ces règlements viennent
dans le cadre des efforts faits par l’Union Européenne dans le but de réduire de 80 à 95% les émissions
carbone globales (tout secteur inclus) d’ici 2050[19]. Or, cette réduction exige une réduction de 60%
des émissions de la part du secteur du transport. Ces mesures permettent non seulement de réduire
l’importation et la réduction des dépenses en carburant, mais va inciter également les constructeurs à
investir dans la production des véhicules plus efficaces, visant la réduction de ces émissions.

Depuis la découverte du magnétisme, le développement important de la technologie des ma-
chines électriques a permis à ces dernières de s’imposer dans le domaine industriel pour la création
de l’énergie mécanique. De nos jours, les outils de conception et de contrôle des machines électriques
sont bien maîtrisés et connus. Ces éléments, dans le contexte de la volonté de concevoir de nouvelles
chaînes de propulsion avec faibles émissions carbone, ont conduit à introduire ces machines dans le
secteur du transport.

Au sein du secteur des transports, ce sont d’abord les transports guidés (ferroviaire, métro, tramways)
qui ont en premier largement bénéficié de l’électrification. L’alimentation de ces systèmes se fait par
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des caténaires liées au réseau électrique. Ensuite, le freinage récupératif a été introduit dans ces sys-
tèmes, suite au développement de l’électronique de puissance, ce qui permet d’assurer une réversibilité
énergétique.

Par ailleurs, le point faible le plus important de l’énergie électrique est la difficulté de la stocker
en comparaison avec l’énergie fossile. Même si certains fabricants privilégient les véhicules tout élec-
trique avec zéro émissions carbone, certains verrous importants empêchent la diffusion rapide de cette
solution : quelque soit le domaine de transport, l’autonomie limitée provient de la capacité et/ou du
coût des systèmes de stockage de l’énergie (batteries lithium-ion utilisées en général) et se greffe à cela
la durée de la recharge et de la puissance électrique nécessaire. Au final, ces solutions ne peuvent pas
fournir une solution équivalente à celle utilisant un moteur thermique. Les solutions hybrides plug-
in représentent une alternative au véhicule zéro-émission complet avec en général une autonomie en
mode zero-émission plus faible mais une autonomie globale plus grande et moins de contrainte en ter-
mes de recharge, le coût étant par contre plus élevé que certaines solutions tout électrique plus ciblées
en termes de marché avec location des batteries.

Concernant l’électrification des navires, les domaines de la marine marchande et militaire ont vu
se développer de façon forte des systèmes de propulsions électriques de type série dès les années 1990
puis hybride parallèle. Il a fallu attendre, à coût donné, l’augmentation des performances en termes de
densité volumique et massique d’énergie d’une part des batteries mais aussi des entraînements élec-
triques pour que se développent les systèmes tout électrique de plus petites puissances du domaine
automobile.

Le principe de l’hybridation est de faire fonctionner le moteur électrique dans les régimes de fonc-
tionnement où le rendement du moteur thermique est faible (démarrage) voire nul (freinage). Ce fait
permet donc de réduire la consommation du véhicule et donc un meilleur rendement global est obtenu.
Il existe différents niveaux d’hybridation, selon le niveau de participation du moteur électrique dans
le fonctionnement.

1. Mild-Hybrid: Dans ce type d’hybridation, le moteur électrique est introduit afin de récupérer
l’énergie de freinage. Cette énergie est ensuite utilisée comme appoint de puissance pendant
l’accélération. En général, la réduction des émissions carbone ne dépasse pas le 25%. Les
monoplaces de F1 utilisent ce type d’hybridation en utilisant un moteur thermique V6 avec un
moteur électrique, capable de fournir la même puissance que le moteur thermique V10 utilisé
avant l’hybridation [20].

2. Full-Hybrid: Le moteur électrique peut être utilisé seul ou avec le moteur thermique. Le pour-
centage de l’utilisation du moteur électrique dépend essentiellement de la capacité de stockage
de la batterie. Une réduction de l’émission carbone entre 25% et 35% est assurée.

3. Plug-in hybrid: Dans ce mode d’hybridation, la batterie alimentant le moteur électrique peut
être rechargée par le réseau électrique, ce qui permet d’utiliser parfois le mode tout électrique,
notamment dans les villes (avec typiquement des vitesses inférieures à 90 Km/h et des trajets
courts). Citons comme exemple les voitures familiales Chevrolet Volt, Opel Ampera, et Toyota
Prius Hybrid Plug-in et WW Golf.

Quand il s’agit de grande ou moyenne puissance, par exemple les navires, l’hybridation est utilisée
d’une autre façon (hybride série): le moteur Diesel (ou turbine à vapeur) entraîne un alternateur, qui
alimente le moteur électrique. Sa capacité à travailler à vitesse variable, sa discrétion acoustique et
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vibratoire, sa compacité et poids permettant d’éviter un arbre mécanique long et parfois sa capacité à
fonctionner en générateur, sont les principaux motifs de l’utilisation du moteur électrique.

Le cadre général du travail dans cemémoire, est celui de l’électrification des transports dont l’objet
principal est celui de la réduction de la consommation énergétique et de l’émission de gaz à effet de
serre. Cette électrification permet également d’améliorer la qualité du fait de la réduction des nui-
sances locales (gaz polluants, bruit, vibration). La machine électrique présente en effet certains atouts
par rapport aux moteurs à combustion interne :

1. Réversibilité énergétique : contrairement aux moteurs thermiques, un moteur électrique peut
sans aucun problème fonctionner en générateur. Cette propriété est fondamentale lors des
phases de freinage dans les transports, qui peuvent être récupératifs. C’est la raison majeure de
l’hybridation des véhicules automobiles.

2. Un meilleur rendement :Le rendement énergétique d’une machine électrique est bien plus
élevé que celui d’un moteur thermique. Il y a donc moins de dégagement de chaleur localement.
Par ailleurs la plage de vitesse et couple dans laquelle le rendement est à peu près constant est
bien plus étendue que dans le cas d’un moteur à combustion interne ce qui permet facilement de
supprimer la boîte de vitesse. Le rendement peut dépasser 95% pour le moteur électrique, alors
qu’on est aux alentours de 30% pour le moteur thermique et sur une plage de fonctionnement
plus réduite.

3. Facilité d’intégration: De par sa nature électrique, et son alimentation par des convertisseurs
d’électronique de puissance, il est très facilement interfacable avec les systèmes de gestion in-
formatique qui permettent d’optimiser la fonction transport que ce soit en termes de consomma-
tion, de sécurité ou de confort. Comme de plus, ses temps de réponse sont plus faibles que ceux
du moteur thermique il permet la mise en place de fonctions, notamment de sécurité, devant
s’opérer rapidement. Il existe également la possibilité d’intégrer une solution multi-propulseurs
dans le cas d’un moteur électrique. Cela se traduit par une possibilité de répartition de puis-
sance entre plusieurs points de système, ce qui permet d’optimiser l’architecture du système en
améliorant également le contact roue-sol.

4. Par nature la machine électrique s’interface facilement avec le réseau électrique, réseau qui est
par excellence celui au sein duquel les systèmes d’énergies renouvelables viennent fournir leur
énergie.

5. La capacité de moteur électrique à fournir un couple utile sur toute la plage de vitesse, con-
trairement au moteur Diesel qui est capable de fournir un couple utile qu’à partir 40% de sa
vitesse nominale.

6. Réduction de l’amplitude des vibrations et facilité de concevoir un système d’amortissement de
ces vibrations ainsi que la réduction du bruit.

Les travaux de cette thèse vise de façon générale la propulsion électrique mais en focalisant sur
des applications de transport de type « mass market » « grand public » qui sont régies essentiellement
par les contraintes suivantes :

1. Le coût

2. La sécurité et le confort

3. Bonne efficacité des ressources, une bonne recyclabilité.
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Dans ce cadre, les puissances mises en jeu seront considérées comme s’étalant de quelques kW
à 150 kW et en s’imposant également des tensions de batterie de l’ordre de 48 V afin de permettre
d’assurer intrinsèquement des contraintes de sécurité des personnes sans surcoût demise en protection.
Il s’en suit des courants de batterie jusqu’à peu près 6250A !![21; 22; 23; 24; 25]. Ce niveau de tension
de 48V favorise l’utilisation de la technologie transistor MOSFET au lieu de celle IGBT. Le transistor
MOSFET présente en effet une faible tension de seuil, une capacité à fonctionner avec une fréquence
de commutation plus importante avec un coût moins six fois moins élevé [26].

Figure 1 – Définition des gammes des tensions pour une tension de 48V

Cependant, lorsque la puissance augmente les valeurs de courant par phase augmentent très vite
pour atteindre des niveaux tels qu’il n’y a pas de solution commerciale au sein de la famille MOS-
FET. Des mises en parallèle de MOSFET sont alors nécessaires induisant à des coefficients de se-
curite du fait des contraintes d’appariement entre MOSFET devant travailler en parallèle de façon
synchrone. Par ailleurs, des dispersions critiques risquent d’apparaitre lors des phases de vieillisse-
ment. L’augmentation du nombre de phases est une solution au sein de la machine puisque permettant
de réduire le courant de phase[27; 28]. Ainsi [26] propose une machine de l’ordre 300 kW/48V à 60
phases sachant qu’avec un tel nombre de phases l’intégration devient aussi nécessaire.

Le cadre du domaine «grand public » pour le domaine de la marine concerne essentiellement celui
de la propulsion de loisir où la discrétion acoustique, la sécurité sous tension 48V et celle de fiabilité
fonctionnelle avec une seule hélice apparaissent importants. Par ailleurs, il est également apparu un
meilleur rendement du moteur électrique du fait de sa plus grand souplesse de pilotage permettant
d’assurer un meilleur couplage hélice/eau en vitesse variable [29].

S’il y a dans ce cadre de nombreux points communs entre transport terrestre et maritime il y a
néanmoins certaines différences :

1. Un besoin de fiabilité dans la fonction de propulsion plus élevé pour le transport maritime étant
donné qu’une perte de propulsion correspond en général également à une perte de gouvernabil-
ité du véhicule. Pour les navires de petits à très petits tonnage, le surcout et la contrainte en
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volume/masse liés à une deuxième hélice milite en faveur d’une fiabilité électrique renforcée
d’un système monohélice.

2. Un couplage mécanique plus complexe entre la machine électrique et l’environnement mé-
canique : le contact roue-sol est moins sujet à des phénomènes de glissement que celui eau-
hélice et le freinage récupératif plus efficace

3. Un cahier des charges concernant la caractéristique couple/vitesse requise moins contraignant
car moins précis avec de ce fait une plage de vitesse à puissance constante plus faible.

Sociétalement, les travaux de cette thèse ont pour objectif de pouvoir répondre à plusieurs objectifs
simultanément :

1. Développement de la puissance des solutions de propulsion basse tension (48V);

2. Développement de la fiabilité fonctionnelle de l’entraînement électrique ;

3. Développement des machines électriques de traction pour lesquelles le défluxage réversible des
aimants n’est pas l’unique mode pour un fonctionnement à puissance constante avec l’idée dans
ce cas de réduire les contraintes existantes sur l’aimant et donc de réduire les coûts ;

Ces deux premiers objectifs mènent assez naturellement à des solutions polyphasées et ont été déjà
largement abordés. Le dernier objectif trouve une réponse dans les machines polyphasées et cela
constitue plus une spécificité du travail développé dans cette thèse.

Le travail de la thèse est réparti en trois chapitres comme suit :

LeChapitre 1 est destiné à présenter les outils relatifs à lamodélisation des entraînements polyphasés.
C’est notamment la décomposition en multi-machines fictives qui est présentée. Ensuite, la deuxième
partie est consacrée à la description des structures statorique et rotorique qui répondent aux contraintes
générales de la machine envisagée 5-phase à double polarité. Ce choix se base sur des critères bien
définis et repose sur des classifications existantes dans la littérature. Finalement, un état de l’art sur
les techniques de commutation des pôles et de d’extension de la plage de vitesse est présenté ce qui
permettra de situer le concept de la machine conçue dans la thèse.

Le chapitre 2 traite de la conception des machines à double polarité avec des aimants déposés
en surface. Dans un premier temps, on étudie la capacité de différentes configurations de bobinage,
à fonctionner en double polarité, tout en étant alimenté avec un onduleur dimensionné au sens du
premier harmonique. Ensuite, on cherche à adapter le rotor avec le bobinage choisi. Pour cela, on
présente une série de solutions rotoriques à aimants permanents déposés en surface. Une solution est
sélectionnée parmi l’ensemble des solutions possibles, puis la nouvelle machine est comparée avec
une autre machine à bobinage classique avec une force électromotrice sinusoïdale. Les pertes dans les
aimants sont modélisées analytiquement et comparées avec un calcul éléments finis. Se basant sur des
simulations éléments finis, une loi de comportement des pertes dans les aimants est établie. Cette loi
permet de calculer les pertes notamment lorsqu’il y a un déphasage entre la force électromotrice et le
courant. Finalement, l’aptitude de la machine avec des aimants déposés en surface à assurer la fonction
commutation électronique des pôles est testée pour différentes injections d’harmonique de courant.
Une nouvelle stratégie de commande (MTPM : Maximum Torque Per Primary Machine) est effectuée
afin de réduire les pertes à basse vitesse, résultantes de l’application de la stratégie MTPA(Maximum
Torque Per Ampere).

Le chapitre 3 présente une machine à double polarité avec des aimants enterrés. On commence par
la modification de la structure rotorique classique afin d’obtenir une machine à double polarité. Ainsi,
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la nouvelle machine est caractérisée au niveau force électromotrice et matrice d’inductance. Ensuite,
les différentes pertes dans la machine sont modélisées. Le comportement de la machine est aussi
étudié en régime saturé et un modèle de type cartographie flux/courant est élaboré avec 4350 points
de simulation par éléments finis. Finalement, une nouvelle stratégie de commande est appliquée sur
la machine visant la minimisation des pertes pour un couple donné. Les résultats nous mènent à la
description d’un prototype avec les éléments modifiés pour respecter les contraintes de fabrication.
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Chapitre 1

Outils de modélisation des entraînements
polyphasés

“ Certes, la connaissance guide, dirige
et sauve; l’ignorance égare, trompe et
ruine ”

Ali ibn Abi Talib
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CHAPITRE 1. OUTILS DE MODÉLISATION DES ENTRAÎNEMENTS POLYPHASÉS

1.1 Introduction et positionnement du travail

L’idée proposée dans ce travail est l’étude d’un propulseur “Low cost”tout électrique travaillant à
des niveaux de puissance autorisant l’usage d’une tension continue de 48 V sur le bus DC sans

courant continu excessif. La notion de “Low cost”proviendrait:

1. D’une réduction des marges de sécurité au niveau de dimensionnement, notamment l’onduleur.
En effet le fait d’avoir un drive tolérant aux défauts de l’onduleur permet, à niveau de fiabilité
fonctionnelle1 identique, de réduire les marges de sécurité concernant le dimensionnement des
composants de puissance de l’onduleur. Pour obtenir cette fiabilité fonctionnelle en utilisant un
seul moteur, il est nécessaire d’augmenter le nombre de bras d’onduleur. Dans la mesure où le
nombre de bras est alors supérieur à 3 le nombre de phases peut être aussi supérieur à trois sans
surcout au niveau de l’alimentation de puissance en considérant uniquement la surface silicium.

2. Une réduction des mesures de sécurité qu’induit l’utilisation d’une tension de bus continue
sécuritaire de 48V ayant par contre la conséquence d’augmenter le courant de batterie ;

3. L’utilisation d’un système de management batterie (BMS) est plus simple car le nombre de
modules nécessaires pour obtenir 48V est plus faible. La détection des variations de tension est
potentiellement plus simple pour chaque module de 48V.

On se place dans ce cadre pour considérer l’utilisation des machines polyphasées (nombre des
phases >3). Les avantages attendus lors de la conception de cette machine seraient:

1. La tolérance aux pannes du système de propulsion: La tolérance aux pannes doit permettre,
si un fonctionnement en mode dégradé est accepté, de satisfaire naturellement les contraintes
de sécurité en termes de dimensionnement et donc de coût et volume/masse.

2. Compacité : En raison de la contrainte volumique et massique du système de propulsion, un
très haut niveau de compacité est exigé. Cela se traduit par une minimisation de volume des
trois éléments principaux du système : la batterie, l’électronique de puissance et le moteur. La
compacité est assurée donc par le choix de la topologie adéquate de la machine électrique parmi
les topologies existantes. Cela encore se fait par l’optimisation au niveau de la conception de
la machine.

3. Aptitude à fonctionner sur une large plage de vitesse avec puissance et tension constante:
Lorsque le cahier des charges le permet (c’est le cas en traction électrique) le fonctionnement
à puissance constante avec un moteur et un onduleur adapté permet de réduire le dimension-
nement en puissance de la machine et de l’onduleur : un ensemble moteur–onduleur dimen-
sionné par uniquement la notion de régime nominal (une puissance nominale et une vitesse
nominale) conduit à un surdimensionnement dans le cas d’un système de type traction.

1.1.1 Choix du nombre de phases de la machine

L’augmentation du nombre de phases peut avoir des impacts positifs et négatifs tant sur la performance
que sur la commande. Outre la tolérance aux pannes, de nombreux avantages sont obtenus suite à
l’utilisation des machines polyphasées:

1. La distribution de puissance sur un nombre plus grand de phases, notamment les applications à
basse tension, où les courants des phases sont souvent élevés. En effet, si la machine triphasée a

1par exemple, deux systèmes propulsifs ont une fiabilité fonctionnelle identique si leur probabilités de pou-
voir aller au-delà d’une certaine vitesse sont identiques
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CHAPITRE 1. OUTILS DE MODÉLISATION DES ENTRAÎNEMENTS POLYPHASÉS

la même puissance que la machine polyphasée, elle possède des courants de phase plus impor-
tants. Ce fait permet d’alléger, dans les machines polyphasées, les contraintes de conception
tant sur la machine que sur les convertisseurs de puissance[30; 31]notamment en évitant la mise
en parallèle de composants appariés et supposés le rester dans le temps.

2. La possibilité d’obtenir réduction des effets parasites dans la machine notamment les ondula-
tions du couple avec des courants non sinusoïdaux[32], les vibrations et le bruit acoustique et
magnétique.

3. L’introduction de degrés de liberté supplémentaires dans la commande. Il est possible d’injecter
dans les machines polyphasées, des harmoniques de courant de rang supérieur (>1) et con-
tribuant à la production du couple avec des courants non sinusoïdaux tout en conservant un
contrôle vectoriel très proche et robuste comme celui des machines triphasées[14; 33; 34; 35;
36; 37; 38; 39; 40; 41].

Cependant, l’introduction des machines polyphasées engendrent des inconvénients, qui proviennent
bien entendu du nombre de connexions de puissance ainsi que, pour l’élaboration du contrôle, de la
nécessité de gérer ces degrés de liberté supplémentaires de la machine:

1. L’ajout des degrés de liberté dans la commande, va complexifier la recherche de commande
optimale de la machine par la nécessité d’une part d’ajouter des contraintes supplémentaires et
d’autre part de travailler avec des vecteurs de dimension supérieure ou égale à 3 . En théorie,
toutes les grandeurs électriques (vecteur flux, tension, couple,..) vont dépendre d’un vecteur
courant de dimension supérieure à 3. L’espace de recherche des solutions pour le problème
visant l’obtention de commandes optimales sous différentes contraintes augmente de taille. Ce
fait impose la nécessité d’un algorithme d’optimisation robuste permettant de chercher les so-
lutions optimales.

2. Complexité supplémentaire au niveau de l’électronique de pilotage (drivers) des composantes
de puissance de la machine: plus de phases à alimenter donc plus de bras d’onduleur.2 Par
contre, le circuit de puissance ne devient pas plus coûteux en supposant une répartition de la
surface de Silicium entre plusieurs bras.

3. Dégradation de la fiabilité structurelle de la machine (probabilité de ne pas être à l’état intègre),
suite à l’augmentation des nombres des bras de l’onduleur et des phases. L’augmentation du
nombre des composants dans la machine ou dans l’alimentation de puissance, augmente la
probabilité d’une panne d’un composant de l’ensemble convertisseur-machine. (Cependant,
cette dégradation peut être compensée par une possible amélioration de la fiabilité fonctionnelle
comme évoqué précédemment).

Les machines polyphasées deviennent donc un choix prioritaire pour certains concepteurs. Citons
des exemples de quelques domaines[42; 43]:

• Machine double triphasée alimentée par onduleur de tension/propulsion électrique des navires
(MS 12 MW Alstom)

• Machines de sous-marins Siemens Permasyn à 12 phases alimentées par onduleur de tension.

• Machines 15 phases /Alstom (3 x 5-phases couplés en étoile) alimentées par onduleur de ten-
sion/moteur de propulsion électrique en marine (19 MW 150 tr/min).

2Cette analyse est à moduler car si en triphasé il est nécessaire de mettre plusieurs composants de puissance
en parallèle le nombre de drivers n’est pas forcément réduit.
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• Éoliennes de faible puissance de Krestel avec des générateurs à flux axial à double rotor 12
phases (400 à 2500 W) à 1100 tr/min, pour une tension <48 V.

• La machine à flux axial muti-disque à 6phases de Turbogenset, pour alimentation de secours
(1.2MW/20000tr/min).

• Machines à flux axial de Kaman comportant 6 phases (450kW/5000tr/min).

• L’éolienne E40 (600 kW) à 84 pôles d’Enercon comportant 6 phases.

• L’alterno-démarreur heptaphasé pour application automobile Micro-hybride utilisé par Valeo
dans l’alterno-demarreur intégré de sa gamme i-Stars 9-phases hyundia.

Dans ce travail, nous allons explorer, sur des configurations de machines synchrones à 5 phases,
l’impact sur les lois de commande optimales possibles, ce qui permet d’explorer ce qu’offre un en-
traînement polyphasé sans pour autant trop complexifier la commande en limitant des degrés de liberté.
Ce choix ne garantit pas que cinq soit le nombre suffisant pour garantir une flexibilité suffisante dans
la commande ainsi qu’une configuration satisfaisante au final. Par contre on cherche à examiner si
l’utilisation des degrés de liberté mènent à des différences significatives ou non.

1.1.2 Particularité de la nouvelle machine par rapport aux solutions polyphasées exis-
tantes

L’utilisation d’une machine à cinq phases pose la question de la façon d’utiliser les degrés de liberté
alors disponibles au niveau de la commande des 5 ou 10 bras d’onduleur. Les stratégies de commande
et les résultats dépendent étroitement des caractéristiques de la machine (nombre des phases, bobinage,
topologie du rotor). Cependant, jusqu’à présent la plupart des machines polyphasées considérées n’ont
pas été conçues pour explorer toutes les potentialités offertes par les degrés de liberté.

Les degrés de liberté supplémentaires offrent une flexibilité de commande, permettant d’alimenter
la machine sous différentes stratégies de contrôle et sous différentes contraintes, aboutissant à dif-
férentes performances de la machine, où chaque stratégie de commande possède des avantages et
des inconvénients selon l’objectif assigné à la machine. Ce fait montre la capacité des machines
polyphasées, et si la structure stator/rotor est adéquate, à exploiter pleinement et d’une manière ef-
ficace et optimale les harmoniques du rang supérieur, ce qui se reflète a priori par une amélioration de
rendement et de la compacité de la machine.

C’est en ce sens qu’une particularité de la nouvelle machine a été conçue: plusieurs degrés de
liberté permettant de gérer le couple fourni par la machine et établir des nouvelles lois de contrôle,
notamment lors de la saturation en tension en haute vitesse.

Historiquement, on peut retrouver des machines polyphasées avec des grandeurs électriques sinu-
soïdales et une alimentation sinusoïdale générant un couple de bonne qualité avec un contrôle vectoriel.
Ces machines utilisent un seul harmonique du courant et donc ne permettent pas d’explorer les poten-
tialités des machines polyphasées et l’impact des degrés de liberté supplémentaire.

On peut trouver également des machines polyphasées alimentées avec plusieurs harmoniques du
courant, on peut retrouver les machines avec des grandeurs électriques trapézoïdales avec une al-
imentation avec un courant trapézoïdal, soufrant d’un couple pulsatoire important à basse vitesse.
Citons par exemple les machines 5-phases à force électromotrice trapézoïdale dans [33; 44; 45] et
celle à 7-phases à force électromotrice trapézoïdale[46]. Dans ces machines, il est possible d’injecter
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l’harmonique du courant du rang 3, mais la contribution de cet harmonique dans la production du
couple ne dépassant pas le 33%.

Afin d’explorer les potentialités des machines cinq phases, le but dans ce travail est de concevoir
une machine cinq-phases, en choisissant une structure statorique/rotorique adéquate[47], permettant
d’exploiter pleinement les deux harmoniques 1 et 3 pour la production du couple. En d’autres termes,
les deux harmoniques 1 et 3 possèdent des aptitudes équivalentes à produire le couple pour la même
densité des courants. Cela signifie que la force électromotrice de la nouvelle machine, contient les
deux harmoniques 1 et 3 avec des amplitudes de même ordre de grandeur. La nouvelle machine est
donc appelée une machine double polarité, avec sa capacité à produire un couple soit avec le premier
harmonique du courant associé à la polarité p soit avec le troisième harmonique associé à la polarité
3p. De ce fait, il est possible de changer la polarité de la machine, en jouant uniquement sur la com-
mande. Par conséquent, cette machine est apte à assurer un fonctionnement avec une commutation
électronique des pôles, où chaque polarité est associée à un harmonique d’alimentation. Ce fait per-
met également d’accroître les stratégies de pilotage de la machine en optimisant différents types de
critères (autonomie, puissance en régime transitoire, couple transitoire, efficacité énergétique, plage
de vitesse).

La conception de cette machine, nécessite tout d’abord un choix de bobinage capable d’exploiter
pleinement les deux harmoniques 1 et 3 d’espaces (liées à la fonction de bobinage) et du temps (liés
à l’alimentation de la machine). Ce choix de bobinage sera accompli par une structure rotorique,
permettant d’avoir une force électromotrice de la machine avec ces deux harmoniques de même ordre
de grandeur.

1.1.3 Impact de la nouvelle particularité sur les pertes dans la machine

Dans la mesure où la machine est bi-harmonique-c.à.d conçue pour être alimentée par deux har-
moniques de courant séparément ou simultanément-, la répartition entre les deux harmoniques doit
prendre en compte ce point. Il faut être capable d’évaluer les pertes totales lors de la synthèse de con-
trôle, notamment l’échauffement au niveau du fer et des parties conductrices de la machine (aimants
par exemple). Comme les pertes augmentent avec la fréquence de même que l’amplitude de la tension
requise, on peut s’attendre à ce qu’aux basses vitesses on travaille principalement avec l’harmonique
du rang 3 qui est le plus élevé pour basculer vers l’harmonique du rang 1 à haute vitesse. Dans la pra-
tique, les harmoniques pourront être utilisés simultanément avec une certaine répartition dépendante
des caractéristiques harmoniques de la machine, principalement la force électromotrice et la stratégie
de commande. On s’attend à un niveau des pertes maîtrisé et l’aptitude au contrôle de la machine sous
différentes contraintes des pertes. En effet, les stratégies classiques de contrôle (Maximum Torque
Per Ampere) ne considèrent pas toutes les pertes dans la machine, comme les pertes rotoriques et
les pertes fer, alors que dans certaines topologies des machines électriques et pour certains modes de
fonctionnement, ces pertes pourront être significatives.

Pour démarrer la procédure de conception, on s’intéresse à la modélisation en vue de la commande
de la machine polyphasée. Pour cela, on va présenter la décomposition multi-machine, qui permet
d’assimiler la machine polyphasée à des ensembles des machines fictives monophasées ou diphasées.

1.2 Décomposition multi-machine d’une machine à pôles lisses

La première problématique liée à la commande d’une machine polyphasée ne réside pas uniquement
dans le nombre des variables relativement élevé en comparaison avec les machines triphasées-dont
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les outils de commande sont bien connus des nos jours-, mais aussi dans le couplage important entre
ces différents variables, ce qui entraîne une difficulté dans la synthèse de la commande. En plus, ce
couplage empêche la détermination de l’influence de chaque variable sur la performance globale de
l’entraînement polyphasé.

Si on veut utiliser les méthodes classiques de contrôle vectoriel des machines triphasées pour les
systèmes polyphasés, il faudra trouver un outil permettant le découplage entre les différents variables
de ce système, ce qui est un avantage majeur de la décomposition multi-machine présentée dans cette
partie.[45; 48].

1.2.1 Machines concernées par la décomposition multi-machine: hypothèses

Dans cette section, on décrit les hypothèses relatives aux machines polyphasées étudiées et concernées
par la décomposition multi-machine. Les hypothèses sont explicitées ci-après:

1. Les machines polyphasées étudiées sont des machines à pôles lisses. Les circuits magnétiques
statorique et rotorique ne présentent aucun effet de saillance.

2. Le bobinage considéré pour les machines concernées est un bobinage équilibré et régulier. Les
phases de la machine sont décalées régulièrement entre elles de 2π

N , où N est le nombre des
phases. Ainsi, pour cette distribution, le nombre d’axes pour une phase définit le nombre des
paires des pôles(hypothèse de régularité spatiale des phases).

3. On néglige les effets de peau, la saturation magnétique et l’effet de réluctance variable. Ainsi,
la relation liant le flux et le courant est linéaire.

D’après ces hypothèses, il est possible d’établir les équations magnétiques et électriques qui régissent
la variation des différentes variables de système.

1.2.2 Équations magnétiques et électriques des machines polyphasées.

Dans cette partie, on va présenter les équations électriques et magnétiques dans le repère statorique .

1.2.2.1 Définition de la base statorique du système

Les grandeurs électriques (courant, tension ou flux), pourront être exprimées sous forme vectorielle
dans le repère statorique. Chaque composante de vecteur représente la mesure d’une grandeur X pour
une phase. Le vecteurXN regroupant lesmesures de chaque grandeur de chaque phase est de dimension
N dans la base statorique notée EN

s . Les composantes de X
EN

s
N sont antipériodiques à valeurs moyennes

nulles.

X
EN

s
N =



x0

x1
...

xn
...

xN−1


(1.1)

xn correspond à une mesure d’une grandeur x pour la phase numéro n(0 ≤ n ≤ N − 1). La base
statorique notée EN

s est exprimée donc de la forme suivante :

EN
s =

(−→e1,−→e1, ...,−→en , ...,−→eN
)

(1.2)
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1.2.2.2 Équations magnétiques dans la base statorique

Cette équation présente le flux capté par les différentes phases de la machine. Pour chaque phase, ce
flux est déterminé comme la somme de flux créé ΨEN

s
r,N par le rotor et le flux créé par le stator sous l’effet

de l’inductance propre de la phase et l’effet mutuel avec les autres phases ΨEN
s

s,N .

Ψ
EN

s
N =Ψ

EN
s

s,N +ΨEN
s

r,N

Ψ0

Ψ1
...
Ψn
...

ΨN−1


=



Ψs,0

Ψs,1
...

Ψs,n
...

Ψs,N−1


+



Ψr,0

Ψr,1
...

Ψr,n
...

Ψr,N−1


(1.3)

1.2.2.3 Équations magnétiques dans la base statorique

On peut déterminer le vecteur tension dans le repère statorique, en fonction des vecteur flux et courant
exprimés dans la base statorique.

V
EN

s
N = Rs .i

EN
s

N + dΨEN
s

N
d t

V
EN

s
N = Rs .i

EN
s

N + dΨEN
s

s,N

d t + dΨEN
s

r,N

d t

V
EN

s
N = Rs .i

EN
s

N + dΨEN
s

s,N

d t +Ωr
dΨEN

s
r,N

dθ

(1.4)

Avec e
EN

s
N =Ωr

dΨEN
s

r,N

dθ est le vecteur force électromotrice de la machine exprimée dans la base statorique.

1.2.3 Matrice d’inductance exprimée dans la base statorique

La matrice d’inductance décrit le couplage magnétique entre les phases de la machine. Exprimée dans
la base statorique, cette matrice se compose des termes liés à la capacité propre de la phase à produire
un flux, et des termes mutuels liés à la capacité des autres phases à induire du flux dans cette phase.

Ψ
EN

s
s,N = M

EN
s

s,Ni
EN

s
N (1.5)

où M
EN

s
ss,N est la matrice d’inductance exprimée dans la base statorique dans l’équation 1.6. Les pro-

priétés de construction symétrique et régulière selon les hypothèses établies, permettent de prédire
que les inductances propres des phases sont identiques, les effets mutuels entre deux phases sont iden-
tiques. En plus, l’absence de l’effet de saillance permet d’affirmer que la matrice d’inductance est
indépendante de la position rotorique.

M
EN

s
ss,N =


m0 m1 ... mN−1

mN−1 m0 · · · mN−2
...

... . . . ...
m1 m2 · · · m0

 (1.6)

La matrice d’inductance obtenue est diagonale et circulaire . on a :

mn = mN−n ∀n ∈ [0...N−1] (1.7)
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1.2.4 Matrice d’inductance exprimée dans la base de découplage

Les propriétés de symétrie et de circularité de la matrice d’inductance permettent d’affirmer que la
matrice d’inductance est diagonalisable . Exploitant ces faits, on peut définir une transformation de
Concordia, permettant de passer de la base statorique vers un base découplage notée EN

CN
, nommée

base de Concordia, en diagonalisant la matrice d’inductance. La matrice de Concordia définissant
cette transformation, notée CN est donnée par [45; 48]:
Si N est impair

Ct
N =



1p
N

1p
N

· · · 1p
N

· · · 1p
N

· · · · · · · · · · · · · · · · · ·√
1
N

√
2
N cos( 2π

N ) · · ·
√

2
N cos( 2π

N mn) · · ·
√

2
N cos( 2(N−1)π

N )

· · · · · · · · · · · · · · · · · ·
0

√
2
N sin( 2π

N ) · · ·
√

2
N sin( 2π

N mn) · · ·
√

2
N sin( 2(N−1)π

N )

· · · · · · · · · · · · · · · · · ·


(1.8)

Si N est pair:

Ct
N =



1p
N

1p
N

· · · 1p
N

· · · 1p
N

· · · · · · · · · · · · · · · · · ·√
1
N

√
2
N cos( 2π

N ) · · ·
√

2
N cos( 2π

N mn) · · ·
√

2
N cos( 2(N−1)π

N )

· · · · · · · · · · · · · · · · · ·√
1
N −

√
1
N · · ·

√
1
N (−1)m · · ·

√
1
N (−1)N−1

· · · · · · · · · · · · · · · · · ·
0

√
2
N sin( 2π

N ) · · ·
√

2
N sin( 2π

N mn) · · ·
√

2
N sin( 2(N−1)π

N )

· · · · · · · · · · · · · · · · · ·


(1.9)

La matrice d’inductance est exprimée dans la nouvelle base EN
CN

=
(−→c0,−→c1, ...,−→cn , ...,−−−→cN−1

)
en effectuant

la transformation suivante:

M
EN

CN
ss,N = Ct

NM
EN

s
ss,NCN =


M0 0 · · · · · · 0
0 M1 0 · · · 0
...

... . . . ... 0
0 0 · · · · · · MN−1

 (1.10)

Il est possible d’exprimer chaque terme de la matrice d’inductance dans la base de Concordia, en
fonction des termes de la matrice d’inductance dans le repère statorique:

∀n ∈ [0....N−1] Mn =
N−1∑
k=0

mk e j 2π
N nk (1.11)

D’après l’équation 1.11, on a :

∀n ∈ [0....N−1] Mn = MN−n (1.12)

Par conséquent, la propriété présentée dans 1.12 montre que la matrice des inductances cycliques dans
la base de Concordia possède Ndi s = N+2−mod(N,2)

2 valeurs distinctes au lieu de N[48].

1.2.5 Sous-espaces orthonormés dans la base de découplage

Puisque le nombre des éléments distincts de la matrice d’inductance est égal à Ndi s = N+2−mod(N,2)
2 ,

il existe donc un nombre égal des sous-espaces propres, de dimensions 1 ou 2. Le terme M0 est
l’inductance cyclique de sous-espace homopolaire de dimension 1 engendrée par le vecteur −→c0. Le
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terme Mn représente l’inductance cyclique d’un sous-espace propre de dimension 2, engendré par les
vecteurs propres −→cn et −−−→cn−N. Enfin, un axe hompolaire supplémentaire peut exister si le nombre de
phases est pair, celui-ci est engendré par le vecteur −−→cN/2 auquel est associé l’inductance cyclique MN/2.
On définit les sous-espaces propres comme suit:

EC0 = vect <−→c0 >
ECn = vect <−→cn ,−−−→cn−N > pour ∀n ∈

[
1... N−2+mod(N,2)

2

]
ECN/2 = vect <−−→cN/2 > si mod(N,2)=0

(1.13)

Avec :
−→c0 =

(
1p
N

1p
N

· · · 1p
N

· · · 1p
N

)t

−→cn =
(√

1
N

√
2
N cos( 2π

N ) · · ·
√

2
N cos( 2π

N mn) · · ·
√

2
N cos( 2(N−1)π

N )
)t

−−−→cn−N =
(
0

√
2
N sin( 2π

N ) · · ·
√

2
N sin( 2π

N mn) · · ·
√

2
N sin( 2(N−1)π

N )
)t

−−→cN/2 =
(√

1
N −

√
1
N · · ·

√
1
N (−1)m · · ·

√
1
N (−1)N−1

)t

(1.14)

Les équations magnétiques et électriques peuvent s’exprimer dans chaque sous espaces propres de
dimension 2 engendré par la base ECn , d’inductance cyclique Mn . La même démarche pour les sous
espaces de dimension 1 , engendrés par les bases EC0 et ECN/2 (si N est paire) .

Ψ0 = M0i0 +ΨEC0
r,0(

Ψn,α

Ψn,β

)
= Mn

(
in,α

in,β

)
+

(
Ψ

ECn
r,n,α

Ψ
ECn

r,n,β

)
si n ∈

[
[1... N−2+mod(N,2)

2

]
ΨN/2 = MN/2iN/2 +ΨECN/2

r,N/2 si mod(N,2)=0

(1.15)

A partir des équations de flux, on peut définir de la même façon les équations de tension dans le repère
de découplage. 

V0 = Rs i0 +M0
d

d t i0 +e0(
Vn,α

Vn,β

)
= Rs

(
in,α

in,β

)
+Mn

d
d t

(
in,α

in,β

)(
en,α

en,β

)
si n ∈

[
[1... N−2+mod(N,2)

2

]
VN/2 = Rs iN/2 +M0

d
d t iN/2 +eN/2si mod(N,2)=0

(1.16)

Les équations de flux et de tensionmontrent que la machine polyphasée se comporte comme un ensem-
ble de machines diphasées et homopolaires, découplées magnétiquement, tournant à la même vitesse
de rotation. La figure 1.1 présente une machine fictive diphasée.

1.2.6 Machines fictives et répartition des harmoniques sur les espaces fictifs

Pour un nombre de phases pair, on a deux machines homopolaire, et une pour un nombre de phases
impair. Par conséquent, le nombre des machines homopolaires obtenu lors de la décomposition multi-
machine est 2−mod(N,2), ce qui signifie qu’il y a N−2+mod(N,2)

2 machines fictives diphasées. La figure
1.2 donne une présentation de cette décomposition.

1.2.6.1 Répartition du couple entre les espaces fictifs

Pour une machine à pôles lisses, le couple électromagnétique est le produit scalaire de la force électro-
motrice et du courant divisé par la vitesse de rotation. En fonction de ces grandeurs électriques dans
la base statorique, il vient:

Cem =
(e

EN
s

N )t .(i
EN

s
N )

Ωr
(1.17)
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Figure 1.1 – Répresentation électrique des machines fictives résultantes de la transformation de Con-
cordia appliquée à la machine polyphasée

Figure 1.2 – Répresentation électrique des machines fictives résultantes de la transformation de Con-
cordia appliquée à la machine polyphasée

Exprimons les deux grandeurs e
EN

s
N et i

EN
s

N en fonction de e
ECn
N et i

ECn
N en introduisant la matrice de

Concordia.

(Cem)N =
(e

ECN
N )t Ct

N.CN.(i
EN

s
N )

Ωr

(Cem)N =
(e

ECN
N )t (i

EN
s

N )

Ωr

(1.18)

L’équation 1.18 montre la conservation de couple lors de la transformation de Concordia. En étendant
l’équation 1.18, il vient :

(Cem)N =
e0.i0 +∑ N−2+mod(N,2)

2
n=1

[
en,αın,α+en,βin,β

]
Ωr

+
eN/2.iN/2

Ωr︸ ︷︷ ︸
seulement si mod(N,2)=0

(1.19)
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Cette équation montre que le couple total produit par la machine est la somme des couples produits
par chaque machine fictive. Cette approche montre l’importance de la machine polyphasée vis-à-vis
de degré de liberté dans la commande. Le couple électromagnétique dans la machine peut être géré
en contrôlant le couple de chaque machine fictive, de façon indépendante.

1.2.6.2 Famille des harmoniques de la force électromotrice associée à chaque machine fictive

Dans les machines polyphasées, chaque composante xn du vecteur correspondant à une grandeur élec-
trique est périodique. Cette propriété permet de décomposer cette grandeur en série de Fourier. Il vient
:

xn(θ) =
+∞∑
ν=−∞

(xn)νe( j hθ−ϕν) (1.20)

Le vecteur X
EN

s
N est régulier, c.-à.-d. toutes les composantes sont décalées régulièrement entre elles de

2π
N . Le vecteur X

EN
s

N défini dans l’équation 1.1 s’écrit de la forme suivante :

X
EN

s
N =

ν=∞∑
ν=−∞

(X0)νe jνθ



1
...

e− jνn 2π
N

...
e− jν(N−1) 2π

N

 (1.21)

Cherchons la projection de 1.21 dans la base de Concordia. Le principe c’est d’exprimer le vecteur
X

EN
s

N comme une combinaison linéaire des vecteurs propres de la base de Concordia. On distingue donc
trois cas :

1. Si ν = cN, avec c ∈Z: il vient :

X
EN

s
N =

ν=∞∑
ν=−∞

(X0)νe jνθ



1
...

e− jνn 2π
N

...
e− jν(N−1) 2π

N

 =
c=∞∑

c=−∞
(X0)cNe j cNθ



1
...
1
...
1

 =
p

N
c=∞∑

c=−∞
(X0)cNe j cNθ−→c0 (1.22)

Le vecteur −→c0 représente le vecteur propre du plan homopolaire associé à la machine fictive
homopolaire. Par conséquent, les harmoniques du rang cN se projette sur la machine fictive
homopolaire.
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2. Si ν = cN±n, avec c ∈Z il vient :

X
EN

s
N =

∑ν=∞
ν=−∞(X0)νe jνθ



1
...

e− jνn 2π
N

...
e− jν(N−1) 2π

N


=

∑c=∞
c=−∞(X0)cN±ne j (cN±n)θ



1
...

e j (cN±n).m 2π
N

...
e j (cN±n).(N−1) 2π

N


=

√
N
2

∑c=∞
c=−∞(X0)cN±ne j (cN±n)θ



1
...

cos( 2πmn
N )

...
cos( 2π(N−1)n

N )


+

√
N
2

∑c=∞
c=−∞(X0)cN±ne j (cN±n)θe

±π
2



0
...

sin( 2πmn
N )
...

sin( 2π(N−1)n
N )


=

√
N
2

∑c=∞
c=−∞(X0)cN±ne j (cN±n)θ−→cn +

√
N
2

∑c=∞
c=−∞(X0)cN±ne j (cN±n)θe j ±π

2
−−−→cn−N

(1.23)
Par conséquent, les harmoniques du rang ν = cN±n s’écrivent comme des combinaisons linéaires
des vecteurs propres −→cn et −−−→cn−N, qui engendrent le plan fictif associé à la machine fictive
diphasée numéro n.

3. Si N et pair et ν = cN/2, avec c ∈Z, il vient:

X
EN

s
N =

ν=∞∑
ν=−∞

(X0)νe jνθ



1
...

e− jνn 2π
N

...
e− jν(N−1) 2π

N

 =
c=∞∑

c=−∞
(X0)c N

2
e j c N

2 θ



1
...

(−1)m

...
1

 =
p

N
c=∞∑

c=−∞
(X0)c N

2
e j c N

2 θ−−→cN/2

(1.24)
Les harmoniques du rang c N

2 s’écrivent comme combinaison linéaire du vecteur propre−−→cN/2. De
ce fait, les harmoniques du rang cN/2 se projettent sur le deuxième axe homopolaire engendré
par le vecteur propre −−→cN/2.

En conclusion, la décomposition multi-machine montre que sur chaque machine fictive se projette
une famille d’harmoniques. La machine fictive numéro n comporte donc les harmoniques de la force
électromotrice du rang |Nc ±n|. De ce fait, l’importance de la décomposition multi-machine c’est
pas uniquement de découpler le système, mais aussi de distribuer les harmoniques entre ces espaces
découplées. Cela veut dire que les contraintes et les objectifs de conception et de la commande de la
machine polyphasée, peuvent être transformés en plusieurs sous-objectifs associés à chaque machine
fictive.

1.2.6.3 Harmoniques du rang minimal de chaque machine fictive

Dans une machine synchrone triphasée sinusoïdale, la production de couple se fait en injectant un
courant dans la machine synchrone avec le premier harmonique de la force électromotrice. Ce premier
harmonique représente l’harmonique du rang minimal de la machine. Or, la décomposition multi-
machine permettant d’assimiler la machine à plusieurs machines fictives capable de produire un couple
électromagnétique. Par conséquent, il faut déterminer pour chaque machine fictive, l’harmonique du
courant nécessaire à injecter pour que cette machine fournisse un couple. En général, l’harmonique de
la force électromotrice capable de produire le couple le plus significatif, c’est le plus petit harmonique
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de rang impair, puisque l’amplitude des harmoniques tend à diminuer lorsque le rang augmente. On
définit donc pour chaque machine numéro n l’harmonique du rang minimal noté (hn)mi n [48].

(hn)mi n = mi n
Nc±n∈Z

|Nc ±n| (1.25)

Le tableau 1.1 présente des exemples concernant les machines 3, 5,6 et 7 phases. Pour chaque machine
fictive, on définit, les machines fictives, les harmoniques associés à chaque machine et l’harmonique
du rang minimal de la machine.

Nombre des phases N Machines fictives Harmoniques associés (hn)mi n

3 Homopolaire 3,6,9,12,...3c 3
Diphasée 1 1,2,4,5...3c ±1 1

5
Homopolaire 5,10,15,...5c 5
Diphasée 1 1,4,6,9,...5c ±1 1
Diphasée 2 2,3,7,8,...5c ±2 3

6

Homopolaire 1 6,12,18,...6c –
Diphasée 1 1,5,7,11,..., 6c ±1 1
Diphasée 2 2,4,8,10,...,6c ±2 –

Homopolaire 2 3,9,12,15,...,6c ±3 3

7

Homopolaire 7,14,21,28,...,7c 7
Diphasée 1 1,6,8,13,...,7c ±1 1
Diphasée 2 2,5,9,12,...,7c ±2 5
Diphasée 3 3,4,10,11,...,7c ±3 3

Table 1.1 – Décomposition multi-machine des machines à 3,5,6, et 7phases: Machines fictives, distri-
bution des harmoniques sur les machines fictives et harmonique du rang minimal.

D’après le tableau 1.1, la moitié desmachines fictives associées à desmachines à nombre de phases
pair ne peuvent pas être sollicitées pour fournir un couple. Ceci est dû à l’hypothèse de l’antipériodicité
des grandeurs électriques (flux, courant, force électromotrice,etc.. ). Étant donné qu’on s’intéresse à
unemachine 5-phases, on observe que cettemachine est équivalente à deuxmachines fictives diphasées
et une machine homopolaire, magnétiquement découplées et magnétiquement couplées et tournant à
la même vitesse . Cette partie, justifie donc pourquoi la machine 5-phases est capable en général
de produire le couple à partir des deux harmoniques 1 et 3, étant donné que ces deux harmoniques
représentent l’harmonique fondamental de chaque machine fictive. Concernant la machine homopo-
laire, elle, ne sera pas alimentée puisque les bobines sont couplées en étoile.

1.2.6.4 Transformation de Park de la machine polyphasée

Dans les machines triphasées, les grandeurs électriques sont exprimées dans un repère tournant lié
au rotor, quand il s’agit d’élaborer le contrôle de cette machine. Cette transformation assurée par la
matrice de rotation appliquée sur les grandeurs électriques exprimées dans le repère de Concordia.
Cette transformation, appelée transformation de Park, permet d’avoir des grandeurs électriques con-
tinues (si cette grandeur est parfaitement sinusoïdale), plus facile à être contrôlées. Dans le contexte
du contrôle des machines polyphasées, il est intéressant conserver pour chaque machine fictive, les
méthodes classiques de contrôle vectoriel appliquées sur les machines triphasées. Dans cette partie,
on va définir la matrice de transformation de Park, nécessaire pour la transformation dans le cas des
machines polyphasées.
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Pour une machine polyphasée admettant un nombre de phases impair, cette matrice est donnée par
:

P(θ) =



1 0 0 · · · · · · · · · 0
0 cos((h1)mi nθ) ±sin((h1)mi nθ) 0 0 · · · 0
0 ∓sin((h1)mi nθ) cos((h1)mi nθ) 0 0 · · · 0
0 0 0 cos((h2)mi nθ) ±sin((h2)mi nθ) · · · 0
0 0 0 ∓sin((h2)mi nθ) cos((h2)mi nθ) · · · 0
...

...
...

...
...

. . .
...

0 0 0 0 0 cos((hn)mi nθ) ±sin((hn)mi nθ)
0 0 0 0 0 ∓sin((hn)mi nθ) cos((hn)mi nθ)


(1.26)

Avec (R(θ))(hn )mi n est la matrice de rotation associée à la machine fictive dont l’harmonique du rang
minimal est (hn)mi n . Notons que n ∈ N−2+mod(N,2)

2 , puisque cette matrice de rotation est utilisée
uniquement pour les machines diphasées. Cette transformation conserve la composante homopolaire.
Le choix des signes des termes sin((hn)mi nθ) dépendent du sens de rotation de l’harmonique du rang
(hn)mi n . Il vient:

R(θ)(hn )mi n =

[
cos((hn)mi nθ) −sin((hn)mi nθ)

+sin((hn)mi nθ) cos((hn)mi nθ)

]
Si l’harmonique (hn)mi n tourne dans le même sens que le rotor.

R(θ)(hn )mi n =

[
cos((hn)mi nθ) +sin((hn)mi nθ)

−sin((hn)mi nθ) cos((hn)mi nθ)

]
Si l’harmonique (hn)mi n tourne dans sens opposé que le rotor.

(1.27)
L’espace de Park se distingue de celui de Concordia, par le fait qu’il est lié au rotor, et donc si

toutes les machines fictives possède une répartition sinusoïdale, les composantes des vecteurs seront
donc des valeurs continues dans le repère de Park

(
0,d1, q1, · · · , · · · ,d(hn )mi n , q(hn )mi n

)
.

Les propriétés de découplage magnétique, la répartition du couple entres les machines fictives sont
conservées. La grandeur exprimée dans le repère statorique, peut être exprimée dans le repère de Park
par la transformation suivante:

X
EPN
n =

[
P(θ)

]−1 [
CN

]−1
X

EN
s

n (1.28)

1.3 Adaptation de la structure de l’entraînement électrique avec les avan-
tages attendus

La conception de la machine à double polarité exige une structure stator/rotor apte à satisfaire le cahier
des charges imposé pour cette machine. Pour chaque partie de la machine, on définit les paramètres
principaux de conception.

1. Au niveau stator:

• Le type de bobinage.

• La combinaison encoches/pôles utilisée et la distribution de bobinage correspondante.

2. Au niveau rotor:

• Le type d’excitation rotorique ou la nature de rotor utilisée.

• La géométrie et la disposition des élements de l’excitation rotorique.

Dans cette partie, le but est de définir les paramètres et les éléments relatifs à la conception du stator
et du rotor, permettant la satisfaction de cahier des charges de la machine double polarité. Cette
démarche aboutit à un ensemble des structures privilégiées. Des critères supplémentaires à définir
ultérieurement, permettent de sélectionner la structure la plus adéquate au cahier des charges.
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1.3.1 Définition des paramètres relatifs à la structure statorique

La première étape de l’étude consiste à sélectionner le stator optimal, parmi les possibilités proposées
dans la littérature. Cette partie constitue un état de l’art, concernant les structures statoriques. A l’issue
de cette partie, il est possible de choisir parmi les solutions proposées, une solution qui correspond à
la machine à double polarité, en se basant sur plusieurs critères.

1.3.1.1 Type de bobinage de la machine

Après le nombre des phases, le deuxième élément décisif de la structure statorique, est le type de
bobinage utilisé et la distribution de bobinage associée. Dans la littérature, on trouve plusieurs types de
bobinage. Se basant sur les caractéristiques de chaque topologie de bobinage, une comparaison globale
est déduite afin de choisir le bobinage le plus convenable pour les moteurs destinés à la propulsion
électrique. Dans cette partie, on va distinguer les bobinages selon leur nombre d’encoche par pôle et
par phase Spp donné par :

Spp =
Ns

2pN
(1.29)

Avec Ns est le nombre des encoches, p est le nombre des pôles et N est le nombre des phases. Selon
la grandeur Spp , les configurations de bobinage sont classées suivant celles qui possèdent Spp entier
(bobinage à pas entier) et celles qui possèdent un Spp fractionniaire (bobinage à pas fractionnaire).

1.3.1.1.1 Bobinage à pas entier

Les configurations de bobinage appartenant à cette catégorie possède Spp ∈ N. A cette famille de
bobinage appartiennent les bobinages croisés , qu’ils soient concentrés (Spp = 1) ou répartis (Spp > 1

entier). La figure 1.3 présente la structure de bobinage pour chacun de ces deux types de bobinage à pas
entier: Ce type de bobinage présente un effet de croisement entre les bobines, puisque chaque bobine

(a) (b)

Figure 1.3 – (a).bobinage à pas entier concentré. (b) Bobinage à pas entier réparti[1]

est allongée d’une façon à être égale à un pas polaire. Dans le cas de bobinage réparti à pas entier, les
effets parasites sont plus faibles que dans le cas concentré. Cependant, la structure de bobinage à pas
entier concentré est plus avantageuse au niveau du facteur de bobinage, et donc son utilisation peut
aboutir à une machine plus compacte.

1.3.1.1.2 Bobinage possédant un Spp fractionnaire

Dans cette famille, on retrouve les configurations de bobinage dont le Spp ∉N .Ce sont les bobinages
concentrés autour des dents qui appartiennent à cette famille. Selon la figure 1.4, le bobinage concen-
tré autour des dents montre que chaque bobine est installée dans deux encoches adjacentes. Dans le
cas de bobinage à simple couche, chaque conducteur de la bobine d’une phase occupe l’encoche tout
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(a) (b)

Figure 1.4 – Bobinage concentré autour des dents(a).simple couche (b) double couche.[1]

entière, par contre le bobinage double couche chaque encoche contient deux conducteurs appartenant
à deux phases différentes.

Un avantage supplémentaire de bobinage double couche est qu’il comporte moins d’effets para-
sites associés en général à l’utilisation de bobinage concentré autour des dents.

Avec ce type de bobinage, chaque pôle est associé à avec un motif de bobinage différent, con-
trairement au cas de la topologie à pas entier où les pôles sont réalisés avec des motifs de bobinage
identiques.

1.3.1.1.3 Comparaison entre les familles de bobinage et choix de type de bobinage

Dans la littérature, on trouve de nombreux travaux relatifs à la comparaison entre les deux types de
bobinage mentionnés ci-dessus. Plusieurs conclusions principales peuvent être déduites[1; 9; 49; 50]:

1. Le bobinage concentré autour des dents est plus facile à installer, à réparer, entretenir et
recycler. En effet, l’effet de croisement, présenté généralement dans le bobinage à pas entier
complexifie ces procédures. Cet effet de croisement est absent dans le bobinage à pas fraction-
naire concentré autour des dents.

2. Le bobinage concentré autour des dents possède un couple volumique plus important: la
structure de bobinage concentré autour des dents, présente des têtes de bobines courtes, con-
trairement au cas de bobinage à pas entier. De ce fait, moins de volume de cuivre est exigé
dans le premier cas, aboutissant à une compacité plus importante et un coût de fabrication aussi
moins élevé. En plus,avec ce type de bobinage, le facteur de remplissage des encoches de 80%
peut être atteint (contre 40 à 60% pour le bobinage à pas entier généralement).

3. Les pertes cuivre sont moins élevées pour le bobinage à pas fractionnaire: puisque ces
dernières présentent des têtes de bobines plus courtes.

4. La réduction du couple de détente dans le cas de bobinage fractionnaire: en général,
l’amplitude du couple de détente est inversement proportionnelle au plus grand commun multi-
ple des nombres d’encoches et de pôles. Le bobinage fractionnaire donne la possibilité d’avoir
des valeurs plus importantes de ce ppcm. L’étude de ce phénomène est détaillée dans la partie
2.3.2.3.2.

5. Une tolérance aux pannes plus importantes car les phases sont magnétiquement peu cou-
plées: La disposition des bobines dans le cas du bobinage fractionnaire engendre une faible
valeur de mutuelle entre les phases, puisque le croisement est faible.
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6. Une capacité de défluxage plus importante dans le cas des machines à pas fractionnaire:
Les configurations de bobinage relatives à cette famille de bobinage engendre une machine avec
une réaction d’induit plus élevée permettant un défluxage plus efficace en évitant d’injecter un
courant important dans la zone de tension constante. Dans la partie 2.2 de ce mémoire une étude
détaillée est effectuée dans le but de comparer la capacité de défluxage de plusieurs topologies
de bobinage.

Les avantages de bobinage à pas fractionnaire par rapport à ceux à pas entier qui sont bien ap-
préciés par les concepteurs des systèmes de propulsion tout électrique ou hybride, montrent l’intérêt
d’utiliser ce type de bobinage. Par suite, ce bobinage est sélectionné pour la suite de travail.

Néanmoins, ce type de bobinage présente des effets parasites plus importants. C’est notamment le
contenu supplémentaire des harmoniques, qui peut aboutir à des autres phénomènes tels que le bruit,
la vibration, ondulations du couple et notamment les pertes par courants induits[1; 51; 52; 53]. Dans
la famille de bobinage concentré autour des dents, l’importance de ces phénomènes se différe selon
la distribution de bobinage ou bien la combinaison nombre des pôles/nombre des encoches utilisée
(Ns/2p). Par conséquent, il est important d’étudier pour chaque combinaison encoches/pôles, si les
effets nocifs cités sont significatifs afin de sélectionner celui qui minimise ces effets.

1.3.1.2 Combinaison encoches/pôles utilisée

Afin de quantifier certains effets nocifs dans la machine, il est indispensable de trouver un moyen per-
mettant de quantifier ces effets pour chaque combinaison encoche/pôle. Outre les effets du second
ordre à considérer, il existe également une autre facteur à examiner pour chaque type de bobinage,
c’est la capacité de chaque bobinage à exploiter les harmoniques du rang supérieur pour produire le
couple. En effet, la distribution de bobinage affecte également les facteurs de bobinage de chaque har-
monique, qui affecte à son tour, et d’une façon significative, la capacité de l’harmonique à participer
dans la production de couple. De ce fait, pour garantir la fonctionnalité double polarité, la combinai-
son encoche/pôle candidate pour cette machine est celle garantissant un facteur de bobinage important
tant pour l’harmonique 1 que pour l’harmonique 3.

En conclusion, la sélection de la combinaison encoche/pôles repose sur les critères suivants: max-
imiser les facteurs de bobinage des harmoniques 1 et 3, et réduire les effets nocifs dus à l’utilisation
de bobinage concentré autour des dents. Avant de classifier le bobinage selon les critères déjà cités, il
est indispensable de présenter quelques outils analytiques relatifs à la modélisation de bobinage. On
trouve notamment la matrice de distribution de bobinage et la matrice de fonction de bobinage. Ces
deux outils sont introduits par [48; 54] et permettent notamment de caractériser, intrinsèquement, une
certaine topologie et distribution de bobinage.

1.3.1.3 Matrice de fonction de bobinage

La fonction de bobinage est un outil de modélisation de bobinage, représentant la force magnéto-
motrice d’une phase, lorsque cette dernière est parcourue par un courant de 1A. Cette fonction désigne
la contribution instantanée de chaque phase dans la totalité du champ statorique. La somme des phases
reflète la contribution du champ statorique, dans le champ tournant total. Le contenu harmonique de la
fonction de bobinage, permet de donner une première idée de la performance de la machine vis-a-vis
de critères de sélection définis. Les figures 1.5(a,b et c) montre donc la fonction de bobinage d’une
phase pour un bobinage à pas entier Spp = 2, (machine 20encoches/2 pôles), une machine avec Spp = 2

7
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(machine 20 encoches/14 pôles) et une machine avec Spp = 0.25 (machine 20/16).

Les figures 1.5 montrent qu’on peut avoir une idée sur la performance de chaque bobinage et sa
compatibilité avec le cahier de charge défini et ceci en examinant uniquement le contenu spectral de la
fonction de bobinage. Par exemple, parmi ces trois bobinages examinés, celui avec Spp = 0.25 permet
d’exploiter, d’une façon équivalente les deux harmoniques 1 et 3 (les harmoniques 4 et 12 dans la
figure 1.5(c2)) , du fait de leurs amplitudes équivalentes dans le spectre de la fonction de bobinage
correspondante. De l’autre coté, la machine 20/14 ne permet pas d’assurer cette fonctionnalité. Si on
considère les ondulations du couple, c’est la machine 20/14 qui est la plus avantageuse à ce niveau
parmi les trois combinaisons données. Enfin, si on considère les pertes par courant induit, c’est la
machine avec Spp = 2 du fait de son faible contenu harmonique. Par conséquent, le but est de trouver
la combinaison présentant le meilleur compromis par rapport à ces critères.

La nème colonne de la matrice de fonction de bobinage correspond à l’échantillonnage spatial à
une période égale au pas d’encoche de la fonction de bobinage de la phase n −1. La nature discrète
des encoches justifie cette représentation discrète.

La matrice de la fonction de bobinage possède une dimension de NsxN. Notons que la valeur
moyenne des échantillons est nulle et cette matrice est circulaire sur les colonnes. En prenant les trois
configurations de bobinage ci-dessus, les matrices de fonction de bobinage W s’écrivent:

Wt
20/2/5=


0 1 1 1 1 1 1 1 1 1 0 −1 −1 −1 −1 −1 −1 −1 −1 −1
−1 −1 −1 −1 0 1 1 1 1 1 1 1 1 1 0 −1 −1 −1 −1 −1
−1 −1 −1 −1 −1 −1 −1 −1 0 1 1 1 1 1 1 1 1 1 0 −1
1 1 0 −1 −1 −1 −1 −1 −1 −1 −1 −1 0 1 1 1 1 1 1 1
1 1 1 1 1 1 0 −1 −1 −1 −1 −1 −1 −1 −1 −1 0 1 1 1



Wt
20/14/5=

1
2


1 0 0 1 0 0 0 0 0 0 −1 0 0 −1 0 0 0 0 0 0
0 0 −1 0 0 −1 0 0 0 0 0 0 1 0 0 1 0 0 0 0
0 0 0 0 1 0 0 1 0 0 0 0 0 0 −1 0 0 −1 0 0
0 0 0 0 0 0 −1 0 0 −1 0 0 0 0 0 0 1 0 0 1
0 −1 0 0 0 0 0 0 1 0 0 1 0 0 0 0 0 0 −1 0


Wt

20/16/5=
1

10


4 −1 −1 −1 −1 4 −1 −1 −1 −1 4 −1 −1 −1 −1 4 −1 −1 −1 −1
−1 −1 −1 4 −1 −1 −1 −1 4 −1 −1 −1 −1 4 −1 −1 −1 −1 4 −1
−1 4 −1 −1 −1 −1 4 −1 −1 −1 −1 4 −1 −1 −1 −1 4 −1 −1 −1
−1 −1 −1 −1 4 −1 −1 −1 −1 4 −1 −1 −1 −1 4 −1 −1 −1 −1 4
−1 −1 4 −1 −1 −1 −1 4 −1 −1 −1 −1 4 −1 −1 −1 −1 4 −1 −1



1.3.1.4 Matrice de la distribution de bobinage

La fonction de bobinage représente l’impact d’une certaine distribution de bobinage sur le champ
tournant de l’entrefer, elle permet également d’avoir une idée sur la distribution des conducteurs des
phases dans les encoches. Un élément Di , j représente l’orientation de conducteur de la phase i dans
l’encoche numéro j . De ce fait il vient:

Di , j =


+1,si le conducteur est un allé
−1,si le conducteur est un retour
0si l’encoche i ne comporte aucun conducteur associé à la phase j ,

(1.30)
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Figure 1.5 – Comparaison entre les fonctions de bobinage de la phase A pour trois combinaisons
encoches/pôles différentes: 20/2, 20/14 et 20/16 pour des machines à 5-phases(a)Forme d’ondes de la
fonction de bobinage (b) Spectre de la fonction de bobinage.

Il est donc possible de trouver la matrice de distribution de bobinage pour chacune des configurations
20/4, 20/16 et 20/14.
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Dt
20/2/5=


1 1 0 0 0 0 0 0 0 0 −1 −1 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 1 1 0 0 0 0 0 0 0 0 −1 −1 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 1 1 0 0 0 0 0 0 0 0 −1 −1
0 0 −1 −1 0 0 0 0 0 0 0 0 1 1 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 −1 −1 0 0 0 0 1 1 0 0 0 0 0 0



Dt
20/14/5=

1
2


1 −1 0 1 −1 0 0 0 0 0 −1 1 0 −1 1 0 0 0 0 0
0 0 0 0 1 −1 0 1 −1 0 0 0 0 0 −1 1 0 −1 1 0
0 −1 1 0 0 0 0 0 1 −1 0 1 −1 0 0 0 0 0 −1 1
0 0 −1 1 0 −1 1 0 0 0 0 0 1 −1 0 1 −1 0 0 0
−1 0 0 0 0 0 −1 1 0 −1 1 0 0 0 0 0 1 −1 0 1



Dt
20/16/5=

1
2


1 −1 0 0 0 1 −1 0 0 0 1 −1 0 0 0 1 −1 0 0 0
0 0 0 1 −1 0 0 0 1 −1 0 0 0 1 −1 0 0 0 1 −1
0 1 −1 0 0 0 1 −1 0 0 0 1 −1 0 0 0 1 −1 0 0
−1 0 0 0 1 −1 0 0 0 1 −1 0 0 0 1 −1 0 0 0 1
0 0 1 −1 0 0 0 1 −1 0 0 0 1 −1 0 0 0 1 −1 0


En effet, il existe une relation entre la matrice de fonction de bobinage et la matrice de distribution de
bobinage par une intégration discrète avec annulation de la valeur moyenne. Un élément de la matrice
de fonction de bobinage wi , j est obtenue, en fonction des éléments de la matrice de distribution di , j .

∀i ∈ [
0...Ns

]
wi , j =

i∑
k=0

dk, j −
1

Ns

Ns−1∑
l=0

l∑
h=0

dh, j (1.31)

1.3.1.5 Lien entre la matrice de distribution de bobinage et le facteur de bobinage

A partir de la distribution de bobinage, [54] définit un outil permettant d’évaluer le facteur de bobi-
nage de chaque harmonique se basant sur la distribution de bobinage. Le facteur de bobinage d’un
harmonique ν est défini comme suit :

(ξω)ν =
N

Ns
|

Ns∑
m=0

dm,1e− j 2π
Ns

mpν| (1.32)

L’équation1.32 permet de trouver les différents bobinages aptes à exploiter les harmoniques fonda-
mentaux pour produire le couple. Dans le cas de la machine cinq phases, il faut donc privilégier les
combinaisons encoches/pôles, ayant des facteur de bobinage assez élevés pour les harmoniques 1 et 3.

1.3.1.6 Classification des combinaisons encoches/pôles selon le facteur de bobinage

En se basant sur l’équation 1.32, une classification de bobinage est établie pour le bobinage cinq
phases. Cette classification ne concerne que le bobinage concentré à pas fractionnaire double couche.
Notons que pour chaque combinaison encoche/pôle, c’est uniquement la distribution permettant de
maximiser l’harmonique 1 qui est choisi.

La capacité de chaque machine fictive à produire le couple dépend de la structure de bobinage
choisie et de la topologie rotorique. Le bobinage agit comme un filtre sur l’excitation rotorique pour
produire la force électromotrice. De ce fait, si on cherche une machine double polarité compacte avec
des capacités équivalentes de deux machines fictives à produire le couple, il va falloir privilégier les
combinaisons de bobinage ayant un facteur de bobinage important pour ces deux harmoniques.

Le tableau 1.2 présente la classification de bobinage selon le facteur de bobinage des harmoniques
1 (valeurs noires) et 3 (valeurs vertes) pour les combinaisons ayant un Spp fractionnaire . Les cellules
rouges du tableau présente donc les combinaisons intéressantes vis-à-vis de l’exploitation de deux
harmoniques 1 et 3 simultanément .Np est le nombre des pôles de la machine égale à 2p.
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Ns

Np 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24

5 0.588 0.951 0.951 0.588 / 0.588 0.951 0.951 0.588 / 0.951 0.588

0.951 0.588 0.588 0.951 / 0.951 0.588 0.588 0.951 / 0.588 0.951

10 / 0.588 0.809 0.951 / 0.951 0.809 0.588 0.309 / 0.309 0.588

/ 0.951 0.309 0.588 / 0.588 0.309 0.951 0.81 / 0.81 0.951

15 0.937 0.937 0.588 0.937 / 0.951 0.93 0.98 0.951 / 0.588 0.588

0.513 0.513 0.951 0.513 / 0.588 0.513 0.83 0.588 / 0.951 0.951

20 / / 0.975 0.588 / 0.809 0.88 0.951 0.97 / 0.975 0.951

/ / 0.8 0.951 / 0.309 0.13 0.588 0.79
/

0.794 0.588

25 0.93 0.93 0.93 0.93 0.588 0.93 0.93 0.93 0.93 0.951 0.966 0.982

0.507 0.507 0.507 0.507 0.951 0.507 0.507 0.507 0.507 0.588 0.73 0.848

Table 1.2 – Facteur de bobinage pour l’harmonique 1 et 3 pour les différentes combinaisons nombre
des encoches/nombre des pôles ayant un nombre d’encoches par pôle et par phase fractionnaire.(ξω)1:
Couleur noire, (ξω)3: Couleur bleue.

Se basant sur le tableau 1.2, on peut déduire un ensemble des combinaisons intéressantes, permet-
tant d’exploiter d’une façon importante les deux harmoniques 1 et 3. En effet, toutes les combinaisons
encoches/pôles correspondantes aux bobinages à pas fractionnaire ayant à la fois un facteur de bobi-
nage des harmoniques 1 et 3 à la fois supérieur à 0.58 sont sélectionnées.

Cependant, le facteur de bobinage n’est pas le seul facteur à être pris en compte pour choisir
la combinaison encoche/pôle intéressante. Dans la section suivante, on va définir d’autres critères
permettant d’exclure certaines combinaisons et garder, celles qui constituent un compromis au niveau
de cahier des charges fixé.

1.3.1.7 Classification des combinaisons encoches/pôles selon l’ondulation et la qualité de couple

Du fait de l’existence des harmoniques autre que les fondamentaux desmachines fictives, l’alimentation
de la machine engendre des ondulations du couple, qui dépendent principalement du contenu har-
monique engendré par chaque combinaison encoche/pôle. Le but dans cette partie est de présenter
une classification établie dans [14] permettant de calculer le taux de distorsion du couple dû à une
alimentation avec l’harmonique 1 ou 3 du courant.

Le champ rotorique est supposé de distribution rectangulaire (dû aux aimants déposées en surface)
avec une amplitude Be . Par suite, ce champ peut être exprimé pour chaque harmonique ν comme suit:

(Br )ν =
4

π

Be

ν
(1.33)

De ce fait, la force électromotrice de la machine d’une phase n s’écrit de la forme suivante :

En(θ) =
∞∑
ν=1

G(Br )ν(ξω)νe j (νθ−νn 2π
N )

En(θ) =
∞∑
ν=1

G
′ B1

ν
(ξω)νe j (νθ−νn 2π

N )
(1.34)
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où B1 est l’harmonique 1 du champ rotorique. G etG′ sont deux constantes qui dépendent de la
géométrie de la machine. Le courant d’alimentation de la machine donné par :

in(θ) =
∞∑

h=1
ihe j h(θ−n 2π

N ) (1.35)

Le couple électromagnétique est donné par le produit scalaire entre la force électromotrice et le con-
jugué du vecteur courant :

(Cem)n =
N−1∑
n=0

En(θ)i∗n (θ)

=
N−1∑
n=0

En

(∑∞
ν=1 G(Br )ν(ξω)νe j (νθ−νn 2π

N )
)(∑∞

h=1 i∗h e− j hθen 2π
N

)
=

∞∑
ν=1

∞∑
h=1

G
′ B1

ν
(ξω)νi∗h e j (ν−h)

N−1∑
n=0

e j 2π
N (h−ν)n

(1.36)

L’équation1.36 est différente de zéro si :

ν−h = 2cN (1.37)

De ce fait, l’équation 1.36 s’écrit de la forme suivante :

Cem = NB1G
′ ∞∑

c=1

∞∑
h=1

(ξω)2cN+h

2cN+h
i∗h e j 2cNθ (1.38)

Le taux de distorsion du couple suite à une alimentation de la machine par un harmonique h de courant:

τh =

√∑∞
c=1,c 6=h(Cem)2

c

(Cem)h
(1.39)

Avec
(Cem)h = NG

′
B1

∞∑
h=1

i∗h
(ξω)2cN+h

2cN+h
(1.40)

Par conséquent, le taux de distorsion du couple survenu lors de l’alimentation d’une machine N phases
avec un harmonique h du courant est donné par :

τh =

√ ∞∑
c=0

(
h

2cN+h
(ξω)2cN+h

(ξω)h

)2 −1 (1.41)

Il est possible maintenant d’évaluer le taux de distorsion du couple lié à l’alimentation par chaque
harmonique du courant. Pour la machine 5-phases, ce sont les deux harmoniques 1 et 3. Les tableaux
1.3 et 1.4 présentent donc la valeur de τ1 et τ3 respectivement pour chaque combinaison encoche/pôle.

Ns

p 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24

5 0.14 0.14 0.14 0.14 / 0.14 0.14 0.14 0.14 / 0.14 0.14
10 / 0.14 0.14 0.14 / 0.14 0.14 0.14 / 0.14
15 0.14 0.018 / 0.14 9.10−3 9.10−3 0.14 0.018 0.14 0.14
20 / / 0.14 / 0.14 0.016 0.14 3.6.10−3/ 3.6.10−30.14
25 0.14 0.015 0.071 0.012 9.10−3 0.14 9.10−3

Table 1.3 – Taux de distorsion harmonique du couple suite à une alimentation par le premier har-
monique du courant.[14]

Après avoir examiné pour chaque combinaison, le facteur de bobinage et le taux de distorsion
harmonique, il reste à examiner le dernier phénomène engendré par l’existence des harmoniques: ce
sont les courants induits.
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Ns

p 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24

5 0.51 0.51 0.51 0.51 / 0.51 0.51 0.51 0.51 / 0.51 0.51
10 / 0.51 0.51 0.51 / 0.51 0.51 0.51 / 0.51
15 0.51 0.2 / 0.51 0.15 0.15 0.51 / 0.2 0.51
20 / / 0.51 / 0.51 1.58 0.51 0.21 / 0.21 0.51
25 0.51 0.21 0.13 1.1 0.78 0.51

Table 1.4 – Taux de distorsion harmonique du couple suite à une alimentation par le troisième har-
monique du courant.[14]

1.3.1.8 Classification des combinaisons encoches/pôles selon la tendance à générer des courants
induits

Suite à une alimentation par un courant, chaque bobinage génère une famille des harmoniques spa-
tiaux qui contribuent à produire des pertes par courants induits dans les parties conductrices de la
machine. Le but dans cette partie est de classer les combinaisons encoches/pôles selon le taux des
courants induits créé par chaque structure de bobinage. Dans[14; 36] cette classification se fait pour
les machines cinq phases en alimentant uniquement la machine par le premier harmonique du courant.
le rotor utilisé est celui de la partie précédente (rotor à aimants déposés en surface).

Cette classification est décisive, puisque, même si certaines combinaisons permettent de max-
imiser le facteur de bobinage des deux harmoniques 1 et 3 et d’assurer une bonne qualité de couple,
elles seront exclues si elles impliquent des pertes significatives par courants induits. Ces pertes dépen-
dent principalement de la fréquence d’alimentation et des amplitudes de chaque harmonique du champ
créé par le bobinage.

Ppm ∝ (Br )2
ν f 2 (1.42)

Le modèle analytique développé dans [15] permet d’établir une classification des combinaisons en-
coches/pôles selon la densité volumique des pertes par courants induits. Les valeurs sont normalisées
par rapport à la valeur des pertes la plus petite parmi les combinaisons étudiées. Les cellules vertes

Ns

p 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24

5 27.2 165 267 263 / 215 185 225 144 /
10 / 6.23 18.3 41.5 / 66.2 71.2 65.5 / 53.75
15 2.77 / 18.5 23.3 25.4 29.3 /
20 / / 1.56 / 4.59 7.27 9.92 12.8 / 16.55
25 1 3.61 5.02 6.6 8.56 24.22

Table 1.5 – Classification des combinaisons encoches/pôles selon la densité volumique des pertes par
courants induits en alimentant la machine par le premier harmonique de courant .[14; 15]

présentent les combinaisons intéressantes au niveau de la génération des pertes par courant induit. Ces
résultats orientent le choix des combinaisons encoches/pôles. On privilégie les combinaisons avec de
faibles niveaux de pertes avec l’harmonique 1, puisque dans la machine envisagée, cette stratégie
d’alimentation sera utilisée à haute vitesse (donc en fréquences élevées). Notons qu’il n’y a pas de
classification concernant les pertes par courants induits résultantes de l’harmonique 3 seul, puisque
cet harmonique ne devra être le seul à produire le couple total de la machine à cause des pertes im-
portantes engendrées par cet harmonique. Ce fait est analysé en détail dans la partie 2.4.
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Il existe également d’autres combinaisons intéressantes comme 20/12, 20/14, 25/16,25/18. Toutes
ces combinaisons présentent un faible facteur de bobinage pour l’harmonique du rang 3 d’après le
tableau 1.4, ce qui justifie leurs exclusions pour concevoir la machine double polarité.

Le bobinage de la machine double polarité est l’une des combinaisons où Spp est égale à 0.5. Les
tableaux 1.3 et 1.4 montrent que cette famille de bobinage assure une qualité de couple moyenne. Bien
que le bobinage à pas fractionnaire présente des effets parasites plus importants que leurs homologues
à pas entier, le bobinage avec un Spp = 0.5 apparaît comme un cas particulier permettant de combiner
les avantages de bobinage à pas fractionnaire liés à la compacité et la facilité de fabrication avec ceux
liés à la réduction des effets parasites dans le bobinage à pas entier. Les combinaisons avec Spp = 0.5

et avec un nombre de pôles supérieure à 3, admettent des forces radiales plus équilibrées que d’autres
combinaisons donc de bruit magnétique plus faible [12; 55; 56]. Cette combinaison est utilisée pour les
machines Toyota Prius[2] et par d’autres constructeurs également. La figure 1.6 montre des machines
triphasées avec des combinaisons Spp = 0.5.

Figure 1.6 – Différentes machines triphasées de traction avec une combinaison Spp = 0.5[2; 3].(a) IMG
de Bosch. (b) DynaStart de ZF-Sachs (c) IMA de Honda. (d) Générateur à aimants de Toyota Prius.[4]

Le choix s’oriente donc vers la machine 20encoches/8pôles. Le nombre des encoches est choisi
d’une façon à réduire les pertes dues aux harmoniques spatiaux de bobinage sans complexifier la procé-
dure de bobinage. En même temps, le nombre des pôles doit être également assez bas pour éviter des
pertes supplémentaires dues à la haute fréquence d’alimentation notamment les effets de peau et la
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commutation des composants de convertisseur de puissance. Pour toutes ces raisons , c’est la machine
20/8 qui sera retenue comme combinaison encoches/pôles pour la machine double polarité envisagée.

1.3.2 Topologie rotorique de la machine

Le rotor doit être conçu d’une façon à satisfaire le cahier des charges de double polarité. Si la struc-
ture rotorique n’est pas adaptée, le flux rotorique d’ordre 3 résultant peut être insuffisant pour bien
renforcer la machine secondaire. Par ailleurs, les machines peuvent être décomposées selon la nature
d’excitation rotorique en trois catégories :

1. Machines avec des rotors actifs: Dans cette catégorie, on retrouve les machines à courant con-
tinu et les machines synchrones à rotor bobiné et à aimants permanents.

2. Machines avec des rotors passifs : cette catégorie contient les machines à réluctance variable
et les machines asynchrones (rotor à cage).

Pour des raisons liées à la compacité et l’exigence de fonctionner à large plage de vitesse notam-
ment dans les applications automobiles, ce sont les strcutures rotoriques avec des aimants permanents
qui sont sélectionnées. On va agir sur la disposition et la géométrie des aimants ou du rotor afin
d’obtenir des harmoniques 1 et 3 de la force électromotrice de même ordre de grandeur. Le nouveau
rotor, aboutissant à une machine double polarité est nommé donc rotor bi-harmonique. Les solutions
classiques du rotor avec des aimants ne sont pas adaptées avec le bobinage 20/8. Les chapitres II et
III détaillent la procédure de conception des rotors bi-harmonique, à aimants déposés et à aimants
enterrés radialement en comparant avec ces solutions classiques. Toutefois, il est toujours possible
d’obtenir un fonctionnement à double polarité par un rotor à cage d’une machine asynchrone. Ce
point reste une perspective de ce travail.

Bien entendu, la décomposition multi-machine d’une machine polyphasée, et notamment la distri-
bution des harmoniques entre les différents espaces fictifs, ne reste valable que si la topologie choisie
de la machine respecte les hypothèses relatives à cette décomposition, à savoir l’absence de la sail-
lance principalement. Cela signifie que cette approche pourra être appliquée pour a priori les ma-
chines à aimants déposés en surface. Par contre, cette répartition des harmoniques n’est plus valable
rigoureusement pour les machines à aimants enterrés, car les harmoniques peuvent alors se projeter
sur les différentes machines fictives. Néanmoins, la distribution régulière des phases et la topologie de
bobinage, mènent à des grandeurs électriques régulières (c’est-à-dire régulièrement déphasées d’une
phase à l’autre) et antipériodiques. La transformation de Concordia sur les vecteurs (flux, courant,
force électromotrice, etc,...) peut donc encore être appliquée avec intérêt. Cependant, en raison de la
saillance rotorique qui rend les termes de la matrice d’inductance dépendant de la position rotorique,
la transformation de Concordia ne diagonalise pas la matrice d’inductance, puisque après l’application
de la transformation de Concordia sur la matrice d’inductance, l’effet de couplage persiste. Cet aspect
est détaillé dans le chapitre III.

1.4 Effet de commutation des pôles et extension de la plage de la vitesse:
État de l’art

L’augmentation de la vitesse en conservant le couple constant s’obtient en augmentant la tension.
Lorsqu’on arrive à la vitesse, dite de base, qui correspond à la tension maximale que peut délivrer
l’onduleur de tension à couple maximum, il est alors nécessaire de diminuer le couple pour continuer
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l’augmentation de la vitesse. Si le cahier des charges exige le fonctionnement avec un couple maximal
sur une large plage de vitesse , alors il est nécessaire de surdimensionner l’onduleur et la machine pour
aller loin en tension et donc en vitesse. Par contre, si le cahier des charges de l’application accepte ce
type de fonctionnement avec un couple qui décroit alors cela permet de réduire le dimensionnement
de l’onduleur et de la machine. C’est le cas de nombreuses applications dans les transports où il est
possible de travailler avec une zone où la puissance est à peu constante.

Différentes solutions sont possibles pour agir sur la plage de vitesse de la machine. Commençons
par introduire l’équation de tension d’une machine synchrone machine triphasée dans le plan diphasé
(négligeant la chute de tension résistive):

V =E+ jωLI
= j KΩ+ j pΩLI

V = pΩ
(
GΨ f + j LI

) (1.43)

Avec K = pGΨ f , où G est une constante qui dépend de la géométrie de la machine et Ψ f est le
flux créé par l’excitation rotorique. Il est clair d’après cette équation, que pour avoir une possibilité de
travailler avec une large plage de vitesse à tension constante, il faudra agir sur les facteurs suivants:

1. La valeur de l’inductance directe Ld : En augmentant la valeur de L, le défluxage devient plus
efficace, et moins de courant est nécessaire pour défluxer la machine, et par suite une plage de
vitesse plus importante est obtenue. Il est possible de modifier la valeur de L, en agissant à la
fois sur la structure rotorique et statorique. Dans cette approche on agit donc sur la conception
de la machine plutôt que la commande.

2. L’excitation rotorique Ψ f : En diminuant, cette excitation, il est possible de travailler avec
une large plage de vitesse avec la même tension. La réduction de cette excitation rotorique
est possible pour les machines où l’excitation est réglable (comme, par exemple, les machines
synchrones à rotor bobiné et les machines asynchrones à double alimentation).

3. Changement de nombre des paires des pôles p: Pour étendre la plage de vitesse il faut réduire
le nombre des paires des pôles quand on monte en vitesse. Différentes techniques permettent
le changement de polarité, comme le changement de connexion de bobinage utilisé pour des
machines asynchrones. Pour ces machines, la connexion de bobinage impose la polarité. Un
changement judicieux de connexion entraîne une modification des nombres de paires de pôles
(comme le circuit de Dahlander). Dans les machines synchrones, la polarité est imposée par le
stator et le rotor à la fois, ce qui complexifie la démarche de changement de polarité.

4. Changement de la tension V elle-même: Ceci en modifiant la connexion de bobinage dans
la machine, ce qui permet d’augmenter la tension de la machine. Cette technique est bien
utilisée dans les machines synchrones, et permet d’étendre la plage de vitesse, lorsque la tension
disponible de l’onduleur, alimentant la connexion principale de la machine, est atteinte.

En général, les méthodes qui influent la plage de vitesse de la machine peuvent être classées dans
deux catégories: la première comprend les techniques liées à la conception et au contrôle optimal de
la machine, qui est la technique de défluxage classique (points 1 et 2) et la seconde regroupe les tech-
niques liées à la configuration de la machine (points 3 et 4). Dans cette partie, on va présenter plusieurs
techniques permettant d’agir sur la tension de la machine, et donc sa plage de vitesse. Ensuite, on va
déterminer la nouveauté apportée par la machine à double polarité par rapport aux solutions existantes.
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Dans cette partie, on va présenter les méthodes permettant d’élargir la plage de vitesse de la ma-
chine en agissant sur la connexion de bobinage de la machine. Ce changement de connexion influence
principalement la polarité de la machine, ce qui permet de modifier la performance de la machine au
fur et à mesure que la vitesse augmente.

1.4.1 Changement de connexion de bobinage

Cette méthode est présentée principalement dans [5; 57]. Elle consiste à changer la connexion des
bobines composant le bobinage de phase sur la plage de fonctionnement de la machine afin d’étendre
la plage de vitesse. Puisque dans les machines synchrones, la polarité est imposée par le stator et le
rotor à la fois, on peut agir sur la plage de vitesse uniquement en changeant la connexion de bobinage.
Concernant la machine 5-phases, elle possède trois types de connexion : étoile, pentagone et pentacle.
Les trois connexions sont présentées dans la figure 1.7 :

Figure 1.7 – Différents types de connexion de bobinage de la machine 5-phase.(a) étoile. (b)Pentagone.
(c) Pentacle[5]

Cependant, une telle procédure nécessite des interrupteurs supplémentaires dans la commande
afin de basculer d’une connexion à une autre. Cette démarche est possible avec aussi un nombre de
phases supérieur à 5. Plus de connexion des bobines sont possibles, plus le circuit de changement
sera plus volumineux et comportant plus d’ interrupteurs. La figure 1.8 montre la configuration des
interrupteurs nécessaires afin de changer la connexion pour les machines à 5-phases.

Figure 1.8 – Machine 5-phases avec des interrupteurs étoile, pentagone et pentacle avec un onduleur
de tension. [5]
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Pour chaque connexion la valeur de tension maximale de phase change (augmente), tandis que,
pour conserver la même puissance pour toutes les connexions, la valeur de courant est réduit inverse-
ment proportionnellement à l’augmentation de tension. Ceci provoque alors une diminution du cou-
ple maximal atteignable, de maximal en connexion étoile vers minimal en connexion pentacle comme
donnée dans le tableau 1.6. A la sortie, de la machine, le changement de connexion d’étoile vers la
pentacle permet d’augmenter presque deux fois la tension à la sortie de l’onduleur.

Grandeur
Connexion Étoile Pentagone Pentacle

Tension de phase Vm
p

1.382Vm
p

3.618Vm

Courant dans l’enroulement Im
Imp
1.382

Imp
3.618

Couple électromagnétique T1
Imp
1.382

Imp
3.618

Vitesse de base Ωb 'p
1.382Ωm 'p

3.618Ωm

Table 1.6 – Variation des grandeurs électriques et mécanique en fonction de la connexion de bobi-
nage.[5]

La caractéristique couples /vitesse de la machine, suite à la succession de ces connexions, est
meilleure que celle obtenue en n’adoptant qu’une seule connexion (étoile, pentacle ou pentagone). La
figure 1.9 montre ce fait.

Figure 1.9 – Caractéristique couple/vitesse pour les différentes connexions de bobinage.[5]

Bien que cette technique est importante et efficace, les contraintes au niveau de volume alloué
au système de propulsion, permet d’exclure ce choix pour étendre la plage de vitesse de la machine,
puisque cette méthode exige un circuit de commande supplémentaire et des nombreux interrupteurs
en plus, ce qui se traduit par un système coûteux et volumineux à la fois.

1.4.2 Changement de polarité de la machine

La polarité de la machine est un facteur important qui influe la plage de fonctionnement de la machine.
Il existe des méthodes qui consistent à changer le nombre des paires de pôles de la machine par des
méthodes connues sous le nom “Phase pôle modulation”et “pôle amplitude modulation”.

1.4.2.0.1 Changement de polarité de la machine

Cette technique a été présentée dans [6; 58] et utilisée d’une façon principale pour les machines asyn-
chrones puisque, pour ces machines, la polarité est imposée uniquement par le stator. Cette méthode
est une généralisation du circuit Dahlander permettant de passer de deux paires à un paire des pôles
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en changeant la connexion. Dans cette méthode, il est possible de passer d’un nombre p de paires de
pôles à (p-1) paires à partir d’une certaine vitesse, ce qui réduit effectivement le couple maximal que
la machine peut développer mais permet d’étendre la plage de vitesse de la machine.

La démarche présentée par les auteurs permet de passer d’une machine 4 pôles-utilisée à basse
vitesse puisqu’elle permet d’assurer une compacité plus importante-vers une machine à 2 paires de
pôles à haute vitesse, puisque cette polarité assure un meilleur rendement à haute vitesse. Vers une
certaine vitesse de rotation , la polarité 2p est sollicitée pour produire le couple, puis à partir d’une
autre vitesse , c’est plutôt la polarité p qui est sollicitée. Cet effet de commutation des pôles permet
d’améliorer le rendement de la machine sur toute la plage de vitesse, en adaptant la polarité avec le
point de fonctionnement de la machine.

La machine étudiée est une machine asynchrone, formée de 6 bobines séparées, chacune des trois
bobines sont alimentées par un onduleur de tension. La figure 1.10 présente la topologie de cette
machine. La fonction de bobinage de chaque bobine est donnée par la figure 1.11. Le principe est

Figure 1.10 – Topologie de la machine étudiée pour la commutation électronique des pôles.[6]

d’agir sur l’alimentation de chaque groupe de bobines afin de générer une force magnétomotrice com-
prenant la polarité demandée. Ceci se fait en agissant sur l’alimentation de la machine plutôt que sur
la connexion de bobinage. C’est pour cela qu’on trouve deux onduleurs de tension. En examinant la
fonction de bobinage de chacune des deux bobines diamétralement opposées (1,2), (3,4) ou (5,6) on
remarque que la somme de ces fonctions (N1 +N2 et N3 +N4 et N5 +N6 ) permet d’avoir une fonc-
tion de bobinage totale avec une polarité 2p de chaque bobine, tandis que la différence entre les deux
fonctions (N1 −N2 et N3 −N4 et N5 −N6) génère une fonction de bobinage totale avec une polarité p,
comme montré dans la figure 1.12. Notons que (Na)2p , (Nb)2p et (Nc )2p désignent les fonctions de
bobinage de trois phases résultantes de la superposition de deux fonctions de bobinage diamétralement
opposées, générant donc la polarité 2p. Les fonctions (Na)p , (Nb)p et (Nc )p représentent les fonctions
de bobinage générant la polarité p, en faisant la différence des fonctions de bobinage pour les bobines
diamétralement opposées.

On distingue deux modes d’alimentation selon la polarité imposée. Si la polarité 2p est exigée, les
onduleurs sont contrôlés afin de générer deux vecteurs courants identiques dans les deux ensembles
de bobines (c’est-à-dire la même modulante pour les deux onduleurs). Si la polarité p est exigée, un
onduleur doit générer un vecteur courant dans un ensemble des bobines de signe opposé à celui généré
dans l’autre ensemble comme le montre le tableau 1.7.

35



CHAPITRE 1. OUTILS DE MODÉLISATION DES ENTRAÎNEMENTS POLYPHASÉS

Figure 1.11 – Fonction de bobinage de chaque bobine de la machine.[6]

(Na)2p = N1 +N2 (Na)p = N1 −N2

(Nb)2p = N3 +N4 (Nb)p = N5 −N6

(Nc )2p = N5 +N6 (Nc )p = N4 −N3

(a) (b)

Figure 1.12 – Fonction de bobinage résultantes de chaque mode d’alimentation.[6]

Les résultats présentés par les auteursmontrent des résultats semblables à la caractéristique présen-
tées dans la figure 1.13. Ces résultats montrent bien l’utilisation de la machine avec la polarité la plus
élevée à basse vitesse et celle à faible polarité à haute vitesse. Certains avantages sont observés suite
à l’utilisation de cette méthode.
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Bobines
polarité 4 pôles 2 pôles

Onduleur 1
ia ia

ib ic

ic ib

Onduleur 2
ia −ia

ib −ic

ic −ib

Table 1.7 – Courants de référence dans chaque bobine pour chaque polarité.

1. Une large de vitesse à puissance constante.

2. Large plage de fonctionnement avec un couple maximal.

3. Le moteur fonctionne avec un rendement élevé sur une large plage de vitesse du fait de change-
ment de polarité.

Figure 1.13 – Caractéristique couple/vitesse pour la machine à commutation des pôles.

En conclusion, l’avantage de cette méthode est que la machine n’est pas surdimensionnée et
qu’il n’y a pas de bobinage supplémentaire ajouté. L’inconvénient majeur de cette approche c’est
l’utilisation de deux onduleurs de la machine, ce qui engendre également un système volumineux qui
ne convient pas avec les contraintes imposées dans ce travail. La double polarité dans cette machine
n’est pas un caractéristique intrinsèque de la machine. Même si le changement des pôles s’opère en
utilisant uniquement la commande, il faut prévoir un deuxième onduleur capable d’assurer ce fonc-
tionnement. Dans le cahier de charge fixé pour la machine à double polarité, il est indispensable
d’assurer le changement uniquement par la commande, et en utilisant uniquement l’onduleur de ten-
sion disponible.

1.4.2.0.2 Changement de la combinaison phases/pôles en utilisant un stator intelligent à cage

Le changement de polarité est introduite également dans [7; 26; 59]. Une machine à 60 encoches util-
isée, où chaque conducteur dans une encoche représente lui-même une phase. Chaque phase (conduc-
teur) est alimentée par un onduleur comportant, pour chaque encoche (phase) un bras d’onduleur. La
figure 1.14 présente cette structure. Cela donne la possibilité de modifier l’alimentation dans chaque
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(a)

(b)

Figure 1.14 – (a) Structure du stator à cage. (b) Connexion de l’onduleur à chaque encoche (phase de
la machine).[7]

encoche, permettant d’avoir différentes formes de la force magnétomotrice FMM dans la même ma-
chine. Il n’y a pas donc une spécification concernant la combinaison encoches /pôles utilisé: ce dernier
dépend bien de la commande. Par conséquent, le nombre des pôles de la machine peut être changé
durant le fonctionnement en ligne , ce qui permet d’améliorer le rendement sur toute la plage de vitesse.

L’indépendance entre les conducteurs (ou phases), améliore également la tolérance aux pannes
de la machine. En plus, la procédure de bobinage n’exige pas l’existence d’ouvertures des encoches,
puisqu’il suffit d’insérer dans chaque encoche, les conducteurs qui constituent une phase.

Cette topologie présente également d’autres avantages, liés notamment au grand nombre de modes
de fonctionnement possible :

1. Changement de nombre des pôles durant le fonctionnement de la machine.

2. Génération de plusieurs polarités ensemble.

3. Changer le nombre des phases actives durant le fonctionnement de la machine.

4. Une distribution symétrique ou non-symétrique des phases actives est possible.

5. Changement de mode de fonctionnement afin de maximiser le rendement .
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6. Une amélioration de l’amplitude de l’harmonique synchrone de la force magnétomotrice et
réduction de contenu harmonique.

Les auteurs dans [7] évoquent la possibilité de fonctionner avec plusieurs polarités dans la machine
et aussi en contrôlant le courant de chaque phase , d’agir sur la quantité de couple produit par chaque
polarité. C’est le même principe qu’on applique, mais sur une machine double polarité synchrone à
aimants permanents, qui donne la possibilité d’être alimentée simultanément par les deux harmoniques
1 et 3 du courant et possédant deux polarités à la fois p et 3p.

Figure 1.15 – Variation de la polarité de la machine en fonction de zone de fonctionnement: un ren-
dement maximum est assuré avec cette démarche.[7]

1.4.2.0.3 Changement de nombre des pôles/phases de la machine PPM

Dans la section 1.4.2.0.1, on a évoqué la possibilité de changer le nombre des pôles, afin d’assurer le
fonctionnement commutation des pôles, en agissant sur la commande de deux ensembles des bobines,
mais le nombre des phases reste le même, quelque soit la polarité de la machine. La méthode de mod-
ulation pôle/phase présentée dans cette partie, repose sur la variation simultanée de nombre des pôles
et de nombres des phases.

L’utilisation de cette technique montre la possibilité d’étendre la plage de vitesse de la machine
en effectuant la commutation des pôles. La figure 1.16 montre les caractéristiques couple/vitesse
obtenues en basculant d’une connexion 3phases/12 pôles utilisée à basse vitesse, vers une configura-
tion 9 phases/ 4 pôles assurant, parsuite une large plage de vitesse, en changeant la configuration de
bobinage à la vitesse de 600 rpm.

Les méthodes de changement de polarité ne s’applique que sur les machines asynchrones où la
connexion statorique impose cette polarité. Dans le cas des machines synchrones, le simple change-
ment de polarité au stator n’est pas suffisant pour changer la polarité de la machine. Il faut pour ces
machines chercher une structure capable de changer la polarité de la machine uniquement par la com-
mande et sans ajouter un onduleur ou des interrupteurs supplémentaires.

La machine 5-phases permet en fait, de basculer entre les deux polarités p et 3p en utilisant
uniquement la commande. C-a-d, à basse vitesse , on sollicite la machine fictive portant la polarité
3p à produire la majorité du couple à basse vitesse, afin de garantir la fonctionnalité “boost”. A haute
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Figure 1.16 – Caractéristique couple/vitesse pour la machine à commutation des pôles par la méthode
PPM: deux configurations possibles: 4 pôles et 12 pôles avec 3 et 9 phases respectivement.[8]

(a)

(b)

Figure 1.17 – Connexion de bobinage. (a) Connexion 3 phases/12 pôles. (b) Connexion 9 phases/4
pôles.[8]

vitesse, la machine à polarité p est la plus sollicitée dans la production du couple, puisque à haute
vitesse, la fréquence d’alimentation est élevée, et par suite les pertes par courants induits. La double
polarité est une propriété intrinsèque de la machine envisagée, puisque, cette machine possède une
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capacité équivalente de deux machines fictives, associées aux deux polarités p et 3p respectivement ,
à produire un couple.

1.5 Conclusion

Dans ce chapitre , on a présenté quelques outils relatifs à la modélisation des entraînements polyphasés.
Le premier, c’est la décomposition multi-machine permettant d’assimiler la machine N-phases à un
ensemble des machines fictives diphasées et homopolaires. Cette décomposition, définit pour chaque
espace fictif, un harmonique de rang minimal, qui définit l’harmonique du courant à injecter dans cette
machine afin de produire le couple, et définir également la polarité. Ensuite, on a présenté les deux
matrices de fonction de bobinage et de distribution de bobinage, permettant d’évaluer la performance
de bobinage au niveau du facteur de bobinage, qualité de couple et pertes par courants induits.

A cause des degrés de liberté supplémentaires disponibles dans les machines polyphasées, il est
possible d’explorer de nouvelles potentialités des machines polyphasées tant au niveau de la concep-
tion qu’au niveau de la commande. Pour explorer ces potentialités, on considère unemachine 5-phases,
qui possède la capacité de produire un couple à partir des deux harmoniques 1 et 3 de courant. La
capacité de chaque harmonique dépend de la structure statorique/rotorique de la machine. Or, les solu-
tions existantes, ne permettent pas de produire un couple significatif à partir de l’harmonique 3, ce qui
n’assure pas une flexibilité au niveau de la commande. Par conséquent le choix de bobinage 20/8 avec
un facteur de bobinage important de l’harmonique 3 (0.951), vient dans le contexte de concevoir une
machine capable de fournir un couple équivalent à partir les deux harmoniques 1 et 3. Ce bobinage,
qui est à bobinage concentré autour des dents à pas fractionnaire , avec un Spp = 0.5 permet d’assurer
une faible niveau des pertes par courants induits.

Enfin, cette capacité à fournir un couple à partir de deux polarités, donne la possibilité de fonction-
ner en commutation électronique de pôles. Le changement des pôles se fait uniquement en changeant
l’harmonique du courant injecté de la machine. La machine peut posséder 3p paires des pôles-qui
interviennent à basse vitesse en général, afin d’assurer le boost de couple- ou p paires des pôles-
généralement à haute vitesse-, ou même les deux polarités ensemble. Cette technique présente une
originalité par rapport aux différentes techniques présentées (changement de connexion de bobinage,
ou changement de la combinaison Nombre des pôles/Nombre des phases) , c’est qu’elle ne nécessite
pas un circuit de puissance volumineux ou des composantes de puissance supplémentaires, le change-
ment des pôles dépend uniquement de la polarité du courant généré par l’onduleur.
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Chapitre 2

Conception des structures rotoriques à
aimants permanents déposés en surface à
double polarité

“ Si vous voulez trouver les secrets de
l’univers, pensez en termes d’énergie,
de fréquence, d’information et de
vibration ”

Nikola Tesla
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2.1 Introduction Générale

Ce chapitre vise à explorer le concept de machine bi-harmonique en considérant une structure de
machine à aimants déposés en surface. Il s’agira dans un premier temps de définir des couches

d’aimants adaptées au bobinage 20 encoches/8pôles sélectionné dans le chapitre précédent permet-
tant de réaliser une machine bi-harmonique. La conception de cette couche d’aimants se fait sous des
contraintes sur les harmoniques de la force électromotrice, idéalement constituée uniquement de deux
harmoniques 1 et 3 de la force électromotrice avec le même ordre de grandeur, ainsi que sur d’autres
paramètres clés. La machine pentaphasée 20 encoches/8pôles obtenue sera comparée à une machine
pentaphasée 20 encoches/4pôles avec un bobinage à Spp = 1 et ayant des caractéristiques dimension-
nelles proches.

Dans un deuxième temps il s’agira d’évaluer les caractéristiques, notamment couple/vitesse, de
telles machines bi-harmoniques en considérant :

1. Des contraintes sur les pertes pour lesquelles des modèles seront étudiés en tenant compte
notamment de commandes injectant simultanément plusieurs harmoniques de courant.

2. Des contraintes en tension de son alimentation par un onduleur, dimensionné quant à lui par
une approche au premier harmonique1.

3. Des stratégies de commande fonction de contraintes comme la minimisation de pertes, la max-
imisation de la plage de vitesse à puissance constante.

Une des originalités forte résidera dans l’exploitation des degrés de liberté offerts par la machine
20/8 pour optimiser les caractéristiques couple/vitesse. On dégagera ainsi des stratégies mettant en
oeuvre une commutation électronique des pôles, cela sans ajout de matériel complémentaire.

2.2 Influence des paramètres de la machine sur la caractéristique cou-
ple/vitesse d’une machine à aimants déposés: cas des machines avec
faible réaction d’induit

Le dimensionnement de l’onduleur de tensionMLI alimentant unemachine triphasée, selon l’approche
au premier harmonique, se base sur les paramètres électriques de la machine fictive principale, en par-
ticulier, la constante du temps électrique dont dépend le choix de la fréquence de commutation des
interrupteurs d’une part, et l’inductance cyclique et la force électromotrice desquelles dépendent la
tension du bus de l’onduleur d’une autre part. Bien que cette approche soit optimale pour les ma-
chines triphasées avec le bobinage couplé en étoile, puisque ces dernières sont équivalentes à une
seule machine fictive diphasée dans le repère de découplage, ce n’est pas forcément le cas pour leurs
homologues polyphasées, qui admettent en général des degrés de liberté supplémentaires du point de
vue commande, du fait de leur équivalence à plusieurs machines fictives dans l’espace de découplage.
Le système est alors caractérisé par plusieurs paramètres électriques (réaction d’induit, force électro-
motrice, constante du temps) associés aux différentes machines fictives.

Vu la multitude des degrés de liberté dans la structure polyphasée, l’approche au premier har-
monique pour le dimensionnement est l’une des solutions possibles, mais ce choix peut aboutir à

1Dimensionner au premier harmonique en premier lieu signifie que la tension crête qu’il est possible
d’imposer en régime sinusoïdal avec l’onduleur est égale à la moitié de la tension continue alimentant l’onduleur.
Les grandeurs de base (tension, courant) à la sortie de l’onduleur sont identiques à celles de la machine fictive
principale
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un sous/surdimensionnement de l’onduleur, notamment dans le cas où la structure de la machine
polyphasée - qui se traduit par les paramètres électriques des machines fictives caractérisant la perfor-
mance globale de la machine - ne permet pas l’exploitation de la totalité de puissance disponible par
l’alimentation. Toutefois, c’est cette approche classique qui a été retenue pour ces travaux de thèse .
Cependant, un outil d’étude a été développé pour estimer en quoi cette approche de dimensionnement
surestime/sousestime le vrai besoin de la machine au niveau de la puissance, et de même, la fréquence
de commutation. La figure2.1 illustre ce fait pour trois machines polyphasées I, II et III qui admettent
les mêmes grandeurs électriques associées à la machine principale , mais diffèrent au niveau des autres
machines fictives. Cette approche de dimensionnement est compatible avec la structure de la machine
II. Ce même onduleur est surdimensionné pour la machine I et un sous-dimensionnement est observé
pour la machine III.

L’objectif dans cette section est d’aider le concepteur à prévoir l’influence des autres machines fic-
tives sur les performances de la machine lorsque les paramètres du variateur sont évalués compte tenu
des paramètres de la machine principale uniquement[60][61]. Ces performances sont évaluées à partir
de la caractéristique couple/vitesse, et plus précisément, trois points particuliers de cette caractéris-
tique: le couple maximal fourni à basse vitesse, la vitesse maximale que la machine puisse atteindre
(vitesse pour le couple nul) et la puissance maximale.

La première partie dans cette section concerne l’étude des caractéristiques couple/vitesse d’une
machine triphasée et les paramètres influençant la performance de cette machine, à savoir la force élec-
tromotrice et la matrice d’inductance. Le but est d’en déduire les paramètres principaux nécessaires
pour l’étude de la performance globale de la machine. Ensuite, la même étude est effectuée pour une
machine 5-phases dans le but de déterminer l’impact des degrés de liberté supplémentaires sur la per-
formance de la machine. Enfin , plusieurs combinaisons encoches/pôles d’une machine 5-phase seront
classifiées en fonction d’un critère déduit de l’étude précédente et qui définit le degré de compatibilité
de l’onduleur de point de vue puissance pour une machine admettant une certaine combinaison en-
coches/pôles. Par conséquent, les combinaisons encoches/pôles, pour lesquelles le dimensionnement

Figure 2.1 – Variation de la caractéristique Puissance/vitesse pour les trois machines polyphasées I,II
et III
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de l’onduleur au sens du premier harmonique est optimale est déduite.

2.2.1 Hypothèses et définitions

Quelques hypothèses relatives aux études effectuées dans cette partie sont définies.

2.2.1.1 Hypothèses concernant la structure et la commande des machines étudiées

Les hypothèses, pour cette étude, sont en partie celles qui sont établies lors de la décomposition multi-
machine.

• Hypothèses relatives à la linéarité
Les effets de peau, de saturation magnétique, de réluctance variable et la démagnétisation des
aimants ne sont pas pris en compte. La machine est régulièrement construite au sens où au-
cune phase ne se distingue l’une de l’autre. Ces hypothèses suffisent pour pouvoir appliquer la
décomposition multi-machine aux machines étudiées.

• Hypothèses relatives à la topologie de la machine

1. Les machines étudiées sont des machines à aimants déposés en surface. Les harmoniques
spatiaux, sont distribuées entre les différentes machines fictives, comme décrit dans la
partie 1.2.6 de chapitre I2. Aucune distinction à faire entre les inductances Ld et Lq pour
chaque machine fictive. En plus, les machines fictives sont magnétiquement indépen-
dantes.

2. Les structures concernées par l’étude sont des machines à faible réaction d’induit (ri nd ≤
1) [62; 63], si les conclusions relatives à l’approche au premier harmonique pour les ma-
chines triphasées sont admises pour chaque machine fictive, ceci implique une plage de
vitesse finie[63], permettant d’avoir des comparaisons plus significatives entre les topolo-
gies étudiées.

3. le bobinage est connecté en étoile, par suite le courant homopolaire est nul.

• Hypothèses relatives à la stratégie de commande de la machine

1. L’onduleur de tension étudié dans cette partie est dimensionné au premier harmonique,
c.-à-d., il possède une tension nominale Vb et un courant nominal Ib , qui représentent
également les grandeurs nominales de la machine principale.

2. Les harmoniques spatiaux du champmagnétique rotorique sont négligés. Par conséquent,
chaque machine fictive possède une force électromotrice sinusoïdale et est alimentée en
courant sinusoïdal. Les effets de commutation des composantes d’électronique de puis-
sance sont également négligés.

2.2.1.2 Points particuliers de la caractéristique couple/vitesse

L’évaluation de la performance d’une structure polyphasée alimentée par un onduleur de tension di-
mensionné au sens harmonique nécessite la recherche de la caractéristique couple/vitesse, qui fournit
une vue globale sur le comportement de la machine à basse vitesse, où on s’intéresse à une densité du
couple élevée pour le fonctionnement de la machine en phase transitoire d’une part, et à haute vitesse,

2Les harmoniques du rang 5c ±1 se projettent dans la machine principale, ceux du rang 5c ±3 se projettent
dans la machine secondaire où ∈N
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où la structure doit exploiter toute la puissance disponible par l’onduleur sur une large plage de vitesse
d’autre part. De ce fait, on cherche pour chaque structure étudiée trois points particuliers de la carac-
téristique couple/vitesse, suffisants pour avoir une estimation jugée suffisante des performances de la
machine. Ces points, exprimés en p.u. et normalisés par rapport aux grandeurs de base, sont:

• Le point de base (yt ,tem b): c’est le point caractérisé par l’atteinte de la limite de tension
disponible, tout en gardant le couple maximal développé à basse vitesse.

• Le point de puissance maximale (yp ,pem,m): c’est le point caractérisé par l’atteinte de la puis-
sance maximale. L’onduleur de puissance impose alors simultanément la tension et le courant
maximaux qu’il peut délivrer.

• Le point (ym ,0): c’est le point qui représente la vitesse maximale que peut atteindre la machine
en fournissant un couple nul. Ce point qualifie, donc l’étendue de la plage de vitesse de la
machine.

la vitesse de rotation normalisée par rapport à la vitesse de base est donnée par :

y =
ω

ωb
(2.1)

avec ωb est la pulsation électrique de base. De même, on normalise le couple par rapport au couple
de base . Il vient :

tem b =
Cem

Cb
(2.2)

2.2.2 Etude des paramètres influençant la performance d’une machine triphasée

Dans un premier temps, afin d’assimiler l’impact des paramètres des machines fictives sur la carac-
téristique couple/vitesse de la machine, il nous parait judicieux de démarrer l’étude avec une machine
triphasée , qui est équivalente à une seule machine fictive diphasée et une machine homopolaire dans
l’espace de découplage. Pour isoler l’effet d’une seule machine fictive sur la caractéristique cou-
ple/vitesse, la machine triphasée couplée en étoile est considérée dans la première partie de cette
section. En effet, de nombreux travaux traitent de la capacité de défluxage de ces machines à la lu-
mière de la valeur de l’inductance cyclique [64][62][63][65][66]. Cette inductance décide de la valeur
de la réaction d’induit, dont dépend l’aptitude de désexcitation de cette machine.

Ensuite, un axe supplémentaire, de dimension 1, associée à la machine homopolaire sera intro-
duit. Cet axe doit être ajouté lorsqu’on supprime le couplage étoile de la machine triphasée, ce qui
implique l’intervention des paramètres supplémentaires associé à la machine homopolaire agissant sur
les points particuliers de la caractéristique couple/vitesse. Pour cette machine à phases indépendantes,
une brève étude consiste à préciser les paramètres supplémentaires mis en jeu pour la détermination
des caractéristiques. La conclusion de cette partie, ouvre la voie pour prédire les paramètres prin-
cipaux indispensables à l’étude d’une machine pentaphasée de bobinage couplé en étoile, admettant
quatre axes dans l’espace de découplage.

2.2.2.1 Influence de la structure de bobinage sur la caractéristique couple/vitesse d’une ma-
chine triphasée couplée en étoile

Dans cette partie, le bobinage de la machine triphasée est couplé en étoile, par suite le courant ho-
mopolaire ne peut pas circuler. Par conséquent, la machine homopolaire n’a plus d’impact sur la
performance globale de la machine. La machine triphasée est maintenant équivalente à une machine
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fictive diphasée associée au plan (α,β) d’après la décomposition multi-machine. La réaction d’induit
associée à cette machine fictive est donnée par l’équation (2.3) :

ri nd =
L1Ib

Ψb
(2.3)

Avec L1 est l’inductance cyclique associée à la machine fictive principale, obtenue par la transforma-
tion de Concordia appliquée sur la matrice d’inductance, cyclique et symétrique pour cette machine.
Ib est le courant de base et Ψb est le flux de base dû aux aimants.

En fonction de ces paramètres, on définit les grandeurs de base pour cette machine: le couple de
base (Cb)3, la puissance de base (Pb)3 et la vitesse de base (Ωb)3. On a:

(Cb)3 = 3pIbΨb (2.4)

Par suite, la puissance de base pour cette machine s’écrit par :

(Pb)3 = 3VbIb (2.5)

La pulsation de base est donnée par [63] :

(ωb)3 =
Vb

Ψb
(2.6)

Les hypothèses établies rendent la détermination analytique des courants optimaux et des points
particuliers de la caractéristique couple/vitesse possible en fonction des grandeurs de base [62; 64]. En
supposant que les grandeurs Vb , Ib etΩb sont identiques pour les machines étudiées et en négligeant la
résistance statorique, le couple maximal (tem b)3 , développé par la machine à basse vitesse en fonction
de la réaction d’induit ri nd est donné par: [63][64]:

(tem b)3(ri nd )

(tem b)3(0)
=

1√
1+ r 2

i nd

(2.7)

La valeur de la puissance maximale pem,m est égale à 1. Cette puissance est atteinte à une vitesse
donnée par[63][64]:

(yp )3(ri nd )

(yp )3(0)
=

√√√√1+ r 2
i nd

1− r 2
i nd

(2.8)

Enfin, le troisième point, qui correspond à la vitesse maximale, où la puissance s’annule est donné par
[63][64] :

(ym)3(ri nd )

(ym)3(0)
=

√
1+ r 2

i nd

1− ri nd
(2.9)

La détermination analytique de ces points particuliers permet de tracer la variation de la caractéris-
tique couple/vitesse en fonction de la réaction d’induit ri nd . La figure (2.2) représente la variation du
couple en fonction de la vitesse de rotation, tous les deux normalisés par rapport au couple de base et la
vitesse de base respectivement. En se basant sur cette figure, on peut déterminer la variation de la puis-
sance en fonction de la vitesse de rotation comme donné dans la figure 2.3. Une première analyse pour
les figures (2.2) et (2.3) montre l’aspect contradictoire entre une bonne caractéristique à basse vitesse
et une large plage de fonctionnement à puissance constante: une augmentation de la réaction d’induit
ri nd se traduit par une réduction du couple développé à basse vitesse, et une large plage de fonction-
nement à tension ou puissance constante, et par suite une meilleure exploitation de l’alimentation de
puissance disponible. La raison du point de vue magnétique est que, une grande valeur de la réaction
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Figure 2.2 – Variation de la caractéristique couple/vitesse en fonction de la réaction d’induit
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Figure 2.3 – Variation de la caractéristique puissance/vitesse en fonction de la réaction d’induit

d’induit entraîne une compensation plus efficace de flux des aimants à haute vitesse, tout en respec-
tant les contraintes du courant. Par contre, un courant très important- qui engendre des pertes pouvant
dépasser les contraintes thermiques de la machine- est nécessaire pour désexciter la machine à haute
vitesse dans le cas des machines à faibles réaction d’induit.

Par conséquent, la réaction d’induit est un élément décisif pour la machine, sa valeur reflète la
capacité de la machine à fournir un couple important à basse vitesse, et en plus la capacité de défluxage
de la machine à haute vitesse. Cette conclusion permet de fixer l’inductance cyclique comme premier
paramètre influençant la performance globale de la machine.

2.2.2.2 Application sur des machines avec Spp différents

En fixant les grandeurs de base de l’onduleur Vb et Ib , la réaction d’induit dépend principalement de
l’inductance cyclique associée à la machine principale comme le montre l’équation 2.3, inductance
qui dépend elle-même de la géométrie de la machine et de la distribution de bobinage. La réaction
d’induit est donc, un paramètre qui permet la caractérisation d’une certaine distribution de bobinage
et la prédiction de la caractéristique couple/vitesse de la machine résultante de cette distribution. La
tension Vb à la sortie de l’onduleur peut être exprimée en fonction de la tension de bus VDC comme
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suit3:

Vb =
VDC

2
p

2
(2.10)

Pour bien distinguer l’influence de la distribution de bobinage sur la caractéristique couple/vitesse, on
reprend l’étude effectuée dans [9]. Trois machines A,B et C-admettant la même géométrie rotorique
et le même nombre des pôles- avec Spp = 1, Spp = 0.5 et Spp = 0.36 respectivement sont considérées.
La machine A a un bobinage distribué à pas entier, ceux des machines B et C sont concentrés autour
des dents avec un pas fractionnaire. La figure (2.4) présente les structures des machines étudiées avec
la distribution de bobinage. Les caractéristiques couple/vitesse et puissance/vitesse pour chaque ma-

Figure 2.4 – Géométrie des machines étudiées [9]

chine sont présentées dans les figures (2.5) et (2.6) respectivement. Cette étude montre clairement la

Figure 2.5 – Caractéristique couple/vitesse pour les trois machines A,B et C [9]

3On suppose une alimentation de type MLI avec une commande intersective sans injection de l’harmonique
3.
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Figure 2.6 – Caractéristique puissance/vitesse pour les trois machine A, B et C [9]

capacité de défluxage de bobinage à pas fractionnaire par rapport à celle à pas entier. Les deux ma-
chines B et C assurent une bonne exploitation de tension du bus à haute vitesse, se manifestant par une
puissance supérieure à celle de la machine A. Cependant, la machine A a plus de capacité de fournir
du couple à basse vitesse. Cette différence due, principalement à la réaction d’induit, faible pour la
machine A et forte pour les deux machines B et C, ce qu’on peut observer dans le tableau 2.1 Une

Machine A B C
ri nd (p.u.) 0.28 0.46 0.43

Table 2.1 – La réaction d’induit pour chaque machine [9]

tendance générale qu’on peut déduire de cette étude est la capacité de bobinage concentré autour des
dents à pas fractionnaire à exploiter au mieux l’alimentation de puissance disponible à haute vitesse
[67]. Par ailleurs, on remarque que les trois machines atteignent la puissance maximale disponible, et
possèdent également la même vitesse de base. La distribution de bobinage dans une machine triphasée
influe d’une manière générale sur : la vitesse maximale ym , la vitesse de puissance maximale pem,m

et le couple de base tem .

Dans cette partie, on a étudié l’effet de la réaction d’induit et, de la configuration de bobinage, sur la
caractéristique couple/vitesse d’une machine triphasée. L’étude montre qu’une forte réaction d’induit
permet un défluxage plus efficace de la machine, et par suite une densité de couple plus importante à
haute vitesse. Cependant, la densité du couple à basse vitesse est plus importante pour les machines à
faible réaction d’induit. Dans le but d’analyser l’impact d’une machine fictive supplémentaire sur les
points particuliers des caractéristiques couple/vitesse, une machine triphasée à phases indépendantes
est ensuite considérée.

2.2.2.3 Cas d’une machines triphasée avec des phases indépendantes

La machine considérée est à phases indépendantes, la machine est équivalente à une machine fictive
diphasée et une machine homopolaire dans l’espace de découplage. Dans ce cas, la caractéristique
couple/vitesse ne dépend pas uniquement des paramètres de la machine fictive principale, mais aussi
des paramètres de la machine homopolaire caractérisée par une force électromotrice E0 et une induc-
tance cyclique L0. De ce fait, la détermination analytique des points particuliers de la caractéristique
couple/vitesse n’est plus possible. La machine homopolaire, participe à la production du couple à par-
tir de l’harmonique de rang 3 projeté dans l’espace fictive associé à cette machine [10; 11] . Comme
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la machine homopolaire est formée d’un seul axe dans l’espace fictif, l’interaction entre le courant
homopolaire sinusoïdal et la force électromotrice sinusoïdale, aboutit à un couple moyen non nul avec
des ondulations. Ces ondulations peuvent être compensées par celles produites par l’autre machine
fictive [68], dépendant du sens de rotation et l’amplitude de la force électromotrice de la machine
fictive.

Même si l’injection de l’harmonique de rang 3 n’est pas utile pour la production du couple dans
le cas d’une machine triphasée couplée en étoile, car ce couplage compense la force électromotrice
homopolaire dans la machine, une composante de l’harmonique 3 est fréquemment injectée dans la
modulante dans le cas de l’alimentation de la machine avec un onduleur MLI. Cette injection permet
de mieux exploiter le bus de tension, notamment à haute vitesse où la saturation en tension est surv-
enue, dans la mesure où cette procédure permet d’augmenter de 15% l’amplitude du fondamental de
la tension de la sortie de l’onduleur.

Dans une machine à phases indépendantes, la circulation du courant homopolaire est possible,
l’introduction de l’harmonique 3 dans la modulante entraîne l’existence de l’harmonique de rang 3
dans le courant et donc il participe, en présence d’un harmonique 3 de force électromotrice, à la pro-
duction du couple et à son ondulation. Pour déterminer l’impact de cet harmonique sur la machine
triphasée avec des phases indépendantes, un calcul de la caractéristique couple/vitesse pour plusieurs
valeurs de la force électromotrice homopolaire a été effectué dans [10; 11]. Comme illustrée dans
la figure 2.7. L’étude montre bien l’influence négative de la machine homopolaire sur la densité du

Figure 2.7 – Variation de la caractéristique couple/vitesse en fonction de l’amplitude de l’harmonique
de rang 3 dans la force électromotrice [10; 11]

couple dans la zone de tension constante. Introduire davantage de l’harmonique Eh3 dans la force
électromotrice, peut entraîner la réduction de l’enveloppe de la caractéristique couple/vitesse si la ca-
pacité de la machine fictive homopolaire à compenser l’harmonique de rang 3 à haute vitesse est faible.
L’utilisation de l’alimentation de puissance est bien dégradée pour des valeurs importantes du rapport
Eh3
Eh1

, par suite, l’onduleur est surdimensionné pour les structures avec Eh3
Eh1

6= 0.

Il faut noter que dans cette étude, la volonté c’est de montrer que la force électromotrice supplé-
mentaire dans la machine, qui peut servir pour la fonctionnalité “boost”dans la machine peut avoir un
impact négatif sur la performance, notamment à haute vitesse, si la structure (bobinage /rotor) n’est
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pas adaptée. Outre la réaction d’induit de la machine principale, c’est le rapport entre les forces élec-
tromotrices Eh3

Eh1
qui intervient dans ce cas, comme un paramètre influençant la performance globale

de la machine.

Une conclusion générale qu’on peut tirer de cette étude, c’est lorsqu’une machine est associée
à plusieurs machines fictives, les réactions d’induit de ces machines et les amplitudes de leurs forces
électromotrices par rapport à la force électromotrice de lamachine fictive principale sont les paramètres
principaux influençant les points particuliers de la caractéristique couple/vitesse. La capacité de la ma-
chine à bien exploiter l’onduleur dimensionné au sens de premier harmonique est un point à ne pas
négliger. Tout étude de la compatibilité de la machine avec un onduleur doit être en fonction de ces
paramètres.

2.2.3 Impact des paramètres des machines fictives sur la caractéristique couple/vitesse
d’une machine pentaphasée

Contrairement aux machines triphasées, la difficulté pour la machine 5-phases réside dans le fait, que
la performance à haute vitesse dépend, non pas de la réaction d’induit de la machine principale unique-
ment, mais aussi des paramètres de la machine secondaire.

Cette partie concerne la recherche des variations des trois points particuliers des caractéristiques
couple/vitesse définis dans la section 2.2.2 en fonction des paramètres des machines fictives, à savoir
la force électromotrice et l’inductance cyclique, lorsque l’onduleur de tension est dimensionné au sens
du premier harmonique.

2.2.3.1 Paramètres nécessaires à l’étude des caractéristiques couple/vitesse pour la machine
5-phases

Pour bien distinguer l’effet de la machine secondaire, on suppose que les paramètres de la machine
primaire sont invariants pour n’importe quelle machine. Ce raisonnement vient du fait que l’onduleur
est dimensionné en se basant sur les paramètres de la machine fictive principale, et cette considération
veut dire que toutes les machines sont alimentées par le même onduleur. Pour la machine 5-phases, le
couple de base est défini alors par 2.11

(Cb)5 = 5pΨ1Ib (2.11)

Avec p est le nombre des paires de pôles et Ψ1 est l’amplitude de l’harmonique 1 de flux dû aux
aimants. La puissance de base est donnée alors par 2.12

(Pb)5 = 5VbIb (2.12)

L’équation (2.13) donne, dans le cadre d’une commande MTPA4, la relation entre les paramètres de
la machine et la tension de base Vb . Le diagramme vectoriel correspondant à la stratégie MTPA est
donné par la figure 2.8 √

(Ψ1ωb +RsIb)2 + (L1ωbIb)2 = Vb (2.13)
On définit les paramètres normalisés suivants représentant la machine principale (2.14)

r1 =
RsIb

Vb

l1 =
L1ωbIb

Vb

e1 =
Ψ1ωb

Vb

(2.14)

4MTPA: Maximum Torque Per Ampere, avec f.é.m et courant en phase
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Figure 2.8 – Diagramme vectoriel correspondant à la stratégie MTPA

Ceux qui représentent la machine secondaire, sont donnés par l’équation 2.15

r3 =
RsIb

Vb

l3 =
L3ωbIb

Vb

e3 =
3Ψ3ωb

Vb

(2.15)

Ψ1 l’amplitude de l’harmonique 1 de flux des aimants et Ψ3 celle de l’harmonique 3, l1 et l3 sont les
inductances cycliques normalisées associées aux machines primaire et secondaire respectivement. Rs

est la résistance statorique.

2.2.3.2 Problème d’optimisation adaptés pour la recherche des points particuliers

Les points particuliers des caractéristiques couple/vitesse sont recherchés directement à partir des
problèmes d’optimisation adaptés dans le but de réduire le temps du calcul nécessaire pour obtenir la
caractéristique couple/vitesse toute entière. Les contraintes d’optimisation sont liées aux grandeurs
électriques de la machine, d’où la nécessité de définir les équations électriques de la machine. Une
fois ces équations définies, les problèmes d’optimisation sont établis.

2.2.3.2.1 Équations électriques et définition des fonctions des contraintes

Étant équivalente à deux machines fictives, alimentées par deux harmoniques 1 et 3 du courant respec-
tivement pour produire le couple , la variable d’optimisation est le vecteur donné par 2.16.

z =
[
i1 ϕ1 i3 ϕ3

]T (2.16)

avec i1 et i3 sont les valeurs crêtes du premier et du troisième harmonique du courant respectivement
et normalisés par rapport au courant de base, ϕ1 et ϕ3 étant leur déphasage par rapport au premier et
troisième harmonique de la force électromotrice respectivement.

l’équation de la tension v d’une phase de la machine donnée par: (2.17):
v(θe ) = v1(θe )+ v3(θe )
v1(θe ) = ye1si n(θe )+ r i1 sin(θe +ϕ1)+ yl1i1 sin(θe +ϕ1 + π

2 )
v3(θe ) = ye3 sin(3θe )+ sg n(e3)r i3 sin(3θe +ϕ3)+3sg n(e3)yl3i3 sin(3θe +ϕ3 + π

2 )
(2.17)

où v1 et v3 sont les contributions des tensions de la machine primaire et secondaire respectivement
dans la tension de la machine réelle, sg n est la fonction signe utilisée pour désigner une différence
possible entre le sens les axes d des machines fictives, puisque selon la configuration du bobinage
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utilisée, e1 et e3 associés à la machine primaire et secondaire respectivement peuvent être en phase ou
en opposition de phase.

Concernant les contraintes d’optimisation, on définit les bornes inférieure et supérieure de la vari-
able d’optimisation dans (2.18). Ces bornes sont valables pour tous les problèmes d’optimisation
correspondants au recherche des points particuliers.

Zi n f =
[
0 −π 0 −π]T ≤ z ≤ [

1 π 1 π
]T

= Zsup (2.18)

On définit également, pour les problèmes d’optimisation la fonction non-linéaire suivante, qui va servir
pour la contrainte en tension

fv (z, y) = max {v(θe , z),θe ∈ [0...2π]}− vcr ete (2.19)

avec vcr ete est la valeur de demi tension de bus, égale à Vb
p

2 donnée par :

vcr ete =
max {v(θe ),θe ∈ [0...2π]}

Vb
p

2
= 1 (2.20)

La fonction non linéaire de la densité des courants s’écrit de la forme:

fi (z) = z(1)2 + z(3)2 −1 (2.21)

2.2.3.2.2 Formulation des problèmes d’optimisation à la recherche des points particuliers

Étant donné maintenant le modèle des grandeurs électriques dans la machine, il est possible de for-
muler les problèmes d’optimisation.

• Le point (yt ,tem b): En utilisant la décomposition multimachine, le couple total est la somme
du couple fourni par la machine primaire et de celui délivré par la machine secondaire, ceci se
traduit par l’équation (2.22) 

tem = Cem
Cb

tem = 5E1I1 cos(ϕ1)+5E3I3 cos(ϕ3)
5Eb Ib

on a E1=Eb , il vient:
tem = i1 cos(ϕ1)+ e3

e1
i3 cos(ϕ3)

(2.22)

avec tem le couple normalisé par rapport au couple du base. Dans les cas des machines à pôles
lisses, comme celles des structures étudiées dans cette partie, il suffit de mettre en phase le
courant et la f.é.m. pour chaque machine fictive pour maximiser le couple, donc ϕ1 = ϕ3 = 0.
Cherchons la répartition optimale du courant entre les machines fictives, notés (i1)opt et (i3)opt ,
qui permet demaximiser le couple électromagnétique de la machine. Le courant normalisé dans
chaque machine fictive est exprimé en fonction d’une variable k comme suit :{

i1 = k

i3 =
p

1−k2 (2.23)

En remplaçant l’équation (2.23) dans l’équation (2.22), on obtient (2.24):

tem = k cos(ϕ1)+ e3

e1

√
1−k2 cos(ϕ3) (2.24)

Le maximum dans l’expression (2.24) est atteint pour d tem
dk = 0 ce qui donne :

k =

e1
e3√

1+ ( e1
e3

)2
(2.25)
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Remplaçant (2.25) dans l’expression (2.24 ), le couple maximal normalisé développé par la
machine s’écrit sous la forme suivante:

(tem b)5 =

√
1+ (

e3

e1
)2 (2.26)

L’équation (2.26) montre l’impact de l’injection de l’harmonique de rang 3: le couple fourni
par la machine est plus important d’autant que le rapport e3

e1
est plus grand. Par conclusion, la

présence de davantage d’harmonique de rang 3 dans le champ magnétique permet de booster
le couple à basse vitesse. Il reste à déterminer la vitesse de base: c’est la vitesse à partir de
laquelle la machine ne peut plus fournir le couple maximal. Pour la recherche de ce point, le
problème d’optimisation s’écrit donc comme suit:

min (−y)

sous contraintes z =
[

k 0
p

1−k2 0
]T

fv (z) = 0
y ≥ 0

(2.27)

• Le point (yp ,pem,m): le problème principal est de rechercher la puissance maximale que la
machine peut délivrer et à quelle vitesse cette puissance est atteinte. Le problème d’optimisation
correspondant s’écrit de la forme suivante:

min
z,y

(−tem y)

sous contraintes y ≥ 0
Zi n f ≤ z ≤ Zsup

fv (z, y) = 0
fi (z) ≤ 0

(2.28)

• Le point (ym ,0) où ym est la vitesse maximale : le problème d’optimisation correspondant
s’écrit par:

min
z

(−y)

sous contraintes tem(z) = 0
Zi n f ≤ z ≤ Zsup

fv (z, y) = 0
fi (z) ≤ 0
y ≥ 0

(2.29)

2.2.3.3 Résolution des problèmes d’optimisation

Dans cette partie, on va résoudre les problèmes d’optimisation définis par (2.27), (2.28) et (2.29) visant
les recherches des points particuliers des caractéristiques couple/vitesse en fonction de e3

e1
et l3

l1
. Trois

cas sont considérés dans cette section, dont le premier avec un rapport l3
l1
égal à 0.5, le deuxième le

rapport égal à 1 et le troisième sera donc avec un rapport fort de 1.5.

Pour chaque cas, deux combinaisons de l’ensemble (l1,r ) sont considérées , (l1 = 0.25,r = 0.08) et
(l1 = 0.5,r = 0.05). Les figures 2.9, 2.10 et 2.11 présentent les résultats de la résolution de problème
d’optimisation. Pour tous les cas simulés dans cette partie, dans le cas de l’augmentation du rapport
| e3

e1
| on a:
1. La vitesse de base yt , la vitesse à laquelle on atteint la puissance maximale yp , et la vitesse

maximale ym atteinte par la machine diminuent. La raison est que la présence de l’harmonique
3 dans la force électromotrice induit une tension supplémentaire, ce qui sature le bus de tension
à des vitesses moins élevées.
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2. Le couplemaximum croit, ce qui est le résultat prévu du calcul analytique effectué dans l’équation
(2.26); L’injection davantage d’harmonique 3 permet d’avoir un boost plus important à basse
vitesse.

3. La puissance électromagnétique maximale pem,m diminue légèrement pour certains cas.

(a) r = 0.08-l1 = 0.25-l3/l1 = 0.5 (b)r = 0.05-l1 = 0.5-l3/l1 = 0.5

Figure 2.9 – Variation des coordonnées des points particuliers pour deux machines avec l3/l1 = 0.5.

(a) r = 0,08-l1 = 0.25-l3/l1 = 1 (b)r = 0.05-l1 = 0.5-l3/l1 = 1

Figure 2.10 – Variation des coordonnées des points particuliers pour deux machines avec l3/l1 = 1.

2.2.3.3.1 Variation de la puissance maximale pem,m en fonction des paramètres des machines fictives

Comme défini au début, l’objectif est développer une machine à double polarité, capable de fournir un
couple avec une alimentation avec deux harmoniques du courant (notée alimentation bi-harmonique),
c.-à-d. avec un rapport e3

e1
= 1. Comme déjà évoqué accroître ce rapport augmente le couple à basse

vitesse quelque soit la structure stator/rotor de la machine. Or, le problème dans cette partie, est
d’évaluer l’aptitude d’une machine avec un rapport | e3

e1
| grand (comme la machine double polarité

envisagée), à bien exploiter à haute vitesse l’onduleur donné, dimensionné au sens du premier har-
monique avec des grandeurs Vb et Ib constantes.
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(a) r = 0.08-l1 = 0.28-l3/l1 = 1.5 (b) r = 0.05-l1 = 0.5-l3/l1 = 1.5

Figure 2.11 – Variation des coordonnées des points particuliers pour deux machines avec l3/l1 = 1,5.

D’après les résultats présentés dans les figures 2.10(b) et 2.11(b), pour e3
e1

suffisamment grand, si
l1 est suffisamment élevé, on observe que l3

l1
doit être augmenté pour maintenir constante la puissance

maximale pem,m et la vitesse de la puissance maximale, contrairement aux figures 2.9(a,b) 2.10(a)
et 2.11(a) où cette puissance diminue au fur et à mesure que e3

e1
augmente. Dans ce sens, la machine

double polarité envisagée, devra assurer un l1 suffisamment élevé avec un rapport l3
l1
aussi élevé pour

avoir une exploitation optimale de l’alimentation de puissance disponible.

2.2.3.3.2 variation de la vitesse maximale ym en fonction des paramètres des machines fictives

Selon les figures (2.9(a),2.10(a),2.11(a)) qui correspondent à l1 = 0.25, la vitesse maximale ym est tou-
jours inférieure à 1.85 p.u contre 3.6 p.u pour les cas où l1 = 0.5 présentés dans les figures (2.9(b),2.10(b),2.11(b)).
Cette différence s’explique par l’inductance plus importante dans le deuxième cas, entraînant une réac-
tion d’induit plus importante, ce qui mène à un défluxage plus efficace de la machine.

D’autre part, la comparaison entre les trois figures (2.9(b),2.10(b),2.11(b)), montre que la vitesse
maximale est de moins à moins affectée par le rapport | e3

e1
|, quand le rapport l3/l1 devient plus im-

portant. Par conséquent, si le rapport entre les inductances des machines fictives est plus important,
l’injection davantage de l’harmonique 3, nécessaire pour le fonctionnement “boost”, ne dégrade pas
énormément la plage de vitesse de la machine, ce qu’on peut observer dans la figure 2.11(b), où la
vitesse maximale décroît de 3.6 p.u. pour | e3

e1
= 0| jusqu’à 3.1 p.u. pour | e3

e1
= 1|.

En conclusion, la conception d’une machine à double polarité ayant une bonne performance à
basse vitesse ainsi qu’à haute vitesse, et alimentée par un onduleur de tension dimensionné au sens du
premier harmonique doit satisfaire requiert les trois conditions suivantes:

• Un rapport | e3
e1
| ≥ 1 pour assurer le fonctionnalité “boost”à basse vitesse

• Constantes de temps des deux machines fictives de même ordre de grandeur , dans le but de
maximiser la puissance délivrée par l’onduleur de tension à haute vitesse et le rend plus tolérant
à fournir l’harmonique de rang 3 du courant. Un autre avantage, pour cette configuration, c’est
la réduction des courants parasites quand la machine est alimentée par un onduleur de tension
piloté en modulation largeur impulsion MLI. En effet, une différence importante au niveau des
constantes du temps entre les machines fictives peut engendrer des courants parasites, due à
celle avec le constante du temps le plus faible [69].
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• Deux machines fictives avec des inductances synchrones importantes dans le but de rendre plus
efficace la procédure de défluxage et avoir une large plage de vitesse.

2.2.4 Examen de la capacité des différentes combinaisons encoches/pôles à obtenir des
constantes du temps équivalentes des machines fictives: Positionnement du bobi-
nage 20/8

La particularité intrinsèque de la machine à double polarité repose sur sa susceptibilité à exploiter
pleinement et d’une façon équivalente, les harmoniques d’espace et de temps de rang 1 et 3- projetés
sur les machines principale et secondaire respectivement-ce qui se traduit par des potentialités équiv-
alentes des machines fictives à produire le couple. En d’autres termes, la structure de cette machine
(stator/rotor) est conçue de façon à obtenir un harmonique de force électromotrice de rang 1 E1 du
même ordre que celui de rang 3 E3 [35; 36; 70], garantissant ainsi une bonne fonctionnalité “boost”.
En effet, pour les types d’applications auxquelles cette machine est destinée, une bonne fonctionnalité
“boost”est nécessaire afin de renforcer le couple, surtout dans le régime transitoire de fonctionnement
(densité de courant transitoire élevée) où un couple élevé est en général est demandé pour les systèmes
de propulsion tout électrique. Cette fonctionnalité est importante aussi dans le cas de propulsion hy-
bride, en particulier à basse vitesse pour booster la puissance, à cause dumauvais rendement dumoteur
thermique dans cette plage de vitesse.

Certes, il est toujours possible en théorie d’obtenir la double polarité avec n’importe quelle dis-
tribution de bobinage, et ceci en adaptant la distribution et la géométrie des aimants dans le rotor au
bobinage choisi[47; 54]. Cependant, certaines solutions se heurtent aux limites de faisabilité d’une
part, et/ou aux limitations thermiques et mécaniques dans la machine d’autre part. Par ailleurs, même
si certaines solutions faisables, possèdent les harmoniques 1 et 3 de même ordre de grandeur suite
à une structure stator/rotor adéquate, il apparaît d’après l’étude précédente que cela soit insuffisant
pour juger de la capacité de la machine à assurer une large plage de vitesse et une bonne exploitation
de l’alimentation de puissance . Cette dernière fonctionnalité requiert, selon l’étude effectuée dans la
partie 2.2.3.3, une configuration de bobinage avec des réactions d’induit assez élevées des machines
fictives (l3 et l1 élevées) et des constantes des temps des machines fictives de même ordre de grandeur
( l3

l1
proche du 1). Pour cela, le but dans cette partie est d’examiner pour plusieurs bobinages corre-

spondants à différentes combinaisons encoches/pôles quelles sont les performances globales en terme
de caractéristique couple/vitesse.

Pour chaque bobinage, c’est le rapport l3
l1
qui sera examiné. Ensuite, le bobinage 20 encoches/8

pôles défini dans l’introduction, comme étant celui qui va être utilisé dans la machine à double polarité
envisagée, est positionné par rapport aux autres bobinages. Pour effectuer cette analyse, on estime la
matrice d’inductance pour chaque combinaison encoche/pôle.

2.2.4.1 Calcul de la matrice d’inductance d’entrefer dans le repère de découplage

La représentation matricielle du bobinage, détaillée dans les parties 1.3.1.3 et 1.3.1.45 constitue un
outil pour estimer la matrice des inductances, dans les conditions où les hypothèses déjà établies pour
l’approche multimachine sont valables. Dans ces conditions, la matrice d’inductance ne dépend pas
du vecteur courant statorique ni de la position rotorique. Cette matrice dépend, principalement de la
distribution du bobinage et de la géométrie de la machine, et se décompose en matrice d’inductance
d’entrefer et matrice d’inductance de fuite. Lamatrice de fonction de bobinage W définie dans la partie
1.3.1.3 , représente la discrétisation de la fonction de bobinage, qui est à son tour représente l’influence
de la distribution de bobinage sur le champ tournant statorique, et par suite sur le flux traversant

5Matrice de distribution de bobinage et matrice de fonction de bobinage
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l’entrefer et capté par les bobines. Par conséquent, la matrice d’inductance s’écrit en fonction de
W[47]:

Mag =µ0
2π

Ns

LmRal sn2
cd

ge
WTW =

Kme

Ns
WTW (2.30)

Avec Ns est le nombre d’encoches, Lm est la longueur de la machine, Ral sest le rayon d’alésage du
stator, ncd est le nombre des conducteurs pour une phase et ge est l’entrefer magnétique. Le mod-
èle présenté dans 2.30 est valable si l’induction d’entrefer induite par le stator est radiale. Selon les
hypothèses établies dans la partie 2.2.1, cette matrice est circulaire et symétrique, donc elle est di-
agonalisable par la matrice de Concordia. la nouvelle matrice Mag dans le repère de découplage est
donnée par :

MC
ag = [CN]−1Mag [CN] =


L0 0 0 0 0
0 L1 0 0 0
0 0 L1 0 0
0 0 0 L3 0
0 0 0 0 L3

 (2.31)

avec L0 est l’inductance de la machine homopolaire, L1 est l’inductance de la machine principale,
L3 est celle de la machine secondaire. Cette procédure permet de calculer le rapport L3

L1
pour chaque

combinaison encoche/pôle.

2.2.4.2 Classification des différentes combinaisons encoches/pôles selon le rapport l3
l1

L’évaluation de la matrice d’inductance pour une certaine combinaison encoche/pôle (Ns /2p) nécessite
l’adoption d’une certaine distribution de bobinage, du fait l’existence des plusieurs distributions pos-
sibles, chacune admet sa propre force magnétomotrice. Dans cette partie, uniquement la distribution
maximisant le facteur de bobinage du premier harmonique est considérée pour chaque combinaison.
En plus, on suppose que les paramètres géométriques sont identiques pour toutes les combinaisons
étudiées, par suite, le paramètre Kme (équation 2.30) est invariant quelque soit la combinaison consid-
érée.

Le tableau (2.2) présente les résultats concernant le calcul du rapport l3
l1
pour les différentes combi-

naisons encoches/pôles. Les cellules rouges et bleues représentent les combinaisons intéressantes où

Ns

2p 2 4 6 8 10 12 14 16 18

5 1 1 1 N.F.
10 0.146 1 1 1 N.F. 1 1 1 0.146
15 0.048 0.305 1 0.602 N.F. 1 1 1 1
20 0.103 0.146 0.518 1 N.F. 1 1 1 1
25 0.038 0.132 0.197 0.23 1 0.382 2.618 11.88 2.61

Combinaisons intéressantes avec fort facteur de bobinage de l’harmonique 3.

Combinaisons intéressantes avec mauvais facteur de bobinage de l’harmonique 3.

Combinaisons avec Spp entier.

Table 2.2 – Classification des combinaisons encoches/pôles selon le rapport l3/l1.

on a l3
l1

= 1. Par contre, les combinaisons vertes sont celles avec un nombre d’encoches par pôle et par
phase Spp entier avec un bobinage diamétral distribué. Une première conclusion, c’est l’incapacité de
ce dernier à satisfaire les fonctionnalités définies pour avoir une bonne performance sur toute la plage
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de vitesse puisque le rapport l3
l1
est faible. Cette topologie de bobinage à pas entier ne peut pas assurer

une machine secondaire forte de point de vue couple et réaction d’induit.

Par ailleurs, les combinaisons intéressantes admettent un Spp fractionnaire avec un bobinage con-
centré autour des dents. Cela prouve la capacité de ce bobinage à fonctionner d’une manière efficace
dans la zone de défluxage, quelque soit le rapport e3

e1
≥ 1, ce qui rend ces combinaisons compatibles

pour le profil double polarité.

Un autre critère décisif intervient pour réduire le nombre des combinaisons intéressantes , c’est
le facteur de bobinage des deux harmoniques 1 et 3, d’où la séparation entre les cellules bleues qui
possèdent un mauvais facteur de bobinage de l’harmonique 3 (voir tableau 1.2 dans l’introduction) et
les rouges qui sont enfin l’ensemble les solutions possibles pour le bobinage destinées à la machine
double polarité.

En conclusion, ce classement prouve que le bobinage 20/8 retenu pour la machine à double po-
larité peut assurer une machine secondaire équivalente à la machine principale au niveau potentialité
de production du couple et constante du temps ( l3

l1
' 1). Ces caractéristiques permettent d’avoir une

machine compacte à basse vitesse, et une aptitude de l’onduleur, dimensionnée au sens du premier
harmonique, à fournir des tensions avec harmonique du rang 3 d’amplitudes significatives. Le maxi-
mum de puissance disponible sera bien délivré à la machine à haute vitesse, sans dégrader pour autant
la vitesse maximale de la machine.
Dans la prochaine section, on procède à la conception d’un rotor dans le but d’obtenir un rapport
( e3

e1
' 1).

2.3 Structures rotoriques à aimants déposés en surface à double polar-
ité

L’approche classique de la production du couple associé au troisième harmonique de courant aboutit
souvent à un couple marginal(< 10%), parfois significatif mais néanmoins inférieur à celui produit par
le premier harmonique. Cela est dû au rapport e3

e1
souvent assez faible. Dans [71], une amélioration

du couple de 18% a été obtenue, en optimisant la couche d’aimants afin d’obtenir la force électro-
motrice optimale permettant de maximiser le couple de la machine. Dans [72], les auteurs cherchent
à optimiser la couche d’aimants et la forme d’onde du courant dans le but d’améliorer le couple de la
machine, l’amélioration dans cette étude ne dépasse pas les 33%.

L’amélioration dans [73] est de 20% suite à l’optimisation de la force électromotrice et du taux
d’injection de l’harmonique 3 avec néanmoins un boost dû à l’harmonique 3 seul qui ne dépasse pas
5%. Par contre, la particularité de la machine à double polarité étudiée est que le couple produit
par le troisième harmonique est aussi important que celui produit par le premier harmonique[14; 35;
60; 70; 74]. Le bobinage choisi 20 encoches/8pôles avec sa capacité à exploiter pleinement les deux
harmoniques 1 et 3 , permet en adaptant la géométrie et la disposition des aimants de concrétiser cette
fonctionnalité intrinsèque.

2.3.1 Adaptation de la couche d’aimants avec le bobinage 20 encoches/8pôles

La force électromotrice est la grandeur nécessaire dans cette partie permettant de caractériser les ap-
titudes des machines fictives à produire le couple. Elle dépend à la fois de la caractéristique de la
couche des aimants et du bobinage. Une fois le bobinage est fixé, la définition de la couche d’aimants
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est donc un moyen d’agir sur la forme d’onde et l’amplitude de la force électromotrice.

Le but dans cette partie est de définir les outils et les démarches d’optimisation de la couche
d’aimants pour obtenir des forces électromotrices fictives sinusoïdales et de même ordre de grandeur.
La démarche consiste à transformer les objectifs sur les forces électromotrices fictives vers des ob-
jectifs sur la couche d’aimants, modélisée mathématiquement par la fonction d’aimantation. Les har-
moniques spatiaux de cette dernière sont liés linéairement avec les harmoniques spatiaux de la force
électromotrice par des gains modélisant les filtres d’espace. Ensuite, un problème d’optimisation est
formulé en introduisant des contraintes sur le contenu harmonique et les amplitudes des forces élec-
tromotrices fictives.

2.3.1.1 Définition de la fonction d’aimantation

Dans cette section, on présente la mise en équation des aimants du rotor. Cette mise en équation néces-
site l’introduction de la fonction d’aimantation qui représente mathématiquement, les caractéristiques
des aimants constituant un pôle dans le repère rotorique, où chaque aimant est caractérisé par un
vecteur d’aimantation rémanent −→M. L’orientation de ce vecteur définit la composante radiale de −→

M

notée far et la composante tangentielle notée fat , toutes les deux dépendent de la position rotorique
θr et la géométrie des pôles.

2.3.1.1.1 Évaluation des composantes radiales et tangentielles de la fonction d’aimantation

L’évaluation des composantes radiales et tangentielles de la fonction d’aimantation, revient à connaître
les composantes de vecteur d’aimantation −→

M pour n’importe quel point d’un aimant k appartenant à
l’ensemble des aimants constituant le demi-pôle. Ce point est caractérisé par sa position rotorique θr .
En plus, pour chaque aimant, deux configurations sont possibles pour le vecteur d’aimantation −→

M :

• Soit une aimantation radiale; dans ce cas la composante tangentielle fat est nulle, puisque
l’orientation du vecteur −→

M est toujours radiale en tout point de l’aimant. Les composantes
far et fat de la fonction d’aimantation s’écrivent de la forme [75]:

{
far (θr ) = Mk

fat (θr ) = 0
(2.32)

• Soit une aimantation parallèle; l’aimantation, en tout point de l’aimant, est parallèle à l’aimantation
fixée au centre de l’aimant. Les deux fonctions far et fat s’écrivent pour ce point par [75]:{

far (θr ) = Mk cos(αa,k − (θr − ca,k ))

fat (θr ) = Mk sin(αa,k − (θr − ca,k ))
(2.33)

Où

1. αa,k désigne l’orientation du vecteur −→Mk dans le repère rotorique

2. ca,k est la position du centre de l’aimant exprimée dans le repère rotorique

Une fois la fonction d’aimantation bien connue sur un demi-pôle, elle sera complétée par symétrie
pour l’autre demi-pôle et par anti-périodicité pour le pôle de polarité opposée. La figure (2.12) il-
lustre la fonction d’aimantation pour une machine à 8 pôles, dont quelques aimants possèdent une
aimantation parallèle.
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Figure 2.12 – Exemple de calcul des Composantes de la fonction d’aimantation far et fat d’une paires
des pôles (p = 8).

2.3.1.1.2 Décomposition en série de Fourier de la fonction d’aimantation

Suite à la propriété de symétrie et de périodicité de la fonction d’aimantation, les deux composantes
far et fat peuvent être décomposées en série de Fourier. Cette décomposition présente l’intérêt de
quantifier le contenu harmonique d’une certaine distribution et géométrie des aimants et par con-
séquent, prédire le contenu harmonique des grandeurs électriques des machines fictives, notamment
la force électromotrice. Du fait de leur anti-périodicité, les deux fonctions far et fat ne se composent
que des harmoniques impairs.

La figure 2.12 montre que la fonction far est paire, elle peut être exprimée comme une somme des
fonctions co-sinusoïdales, par contre, une somme des fonctions sinusoïdales représentent la fonction
impaire fat . La décomposition en série de Fourier des deux fonctions s’exprime comme suit [75]: :

far (θr ) =
±∞∑
h=0

( f c
ar )2h+1 cos((2h +1)pθr )

fat (θr ) =
±∞∑
h=0

( f s
at )2h+1 sin((2h +1)pθr )

(2.34)

Les deux coefficients ( f c
ar )2h+1 (respectivement ( f s

ar )2h+1 est la somme des coefficients ( f c
ar,k )2h+1

(respectivement ( f s
ar,k )2h+1 propre à l’aimant numéro k parmi le Na constituant le demi-pôle. Il vient

donc : 
( f c

ar )2h+1 =
Na−1∑
k=0

( f c
ar,k )2h+1

( f s
ar )2h+1 =

Na−1∑
k=0

( f s
at ,k )2h+1

(2.35)

Les expressions ( f c
ar,k )2h+1 et ( f s

at ,k )2h+1 sont disponibles dans l’annexe A.1.
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2.3.1.2 Lien entre la fonction d’aimantation et la force électromotrice

La distribution de bobinage agit comme un filtre spatial sur le champ rotorique résultant de la couche
d’aimants introduite au rotor. La réponse du bobinage aux variations du champ rotorique se traduit
par la force électromotrice. Outre le bobinage, deux autres filtres spatiaux se présentent : le premier
désigne l’influence de l’entrefer et le deuxième celle de la géométrie des encoches. Chacun de ces
filtres est modélisé par un gain désignant son influence sur le champ rotorique. Par conséquent, les
composantes de la fonction d’aimantation interagissent avec les trois filtres pour construire la force
électromotrice de la machine.

On note (Fr )h et (Ft )h comme les gains du filtre modélisant l’effet de l’entrefer, agissants sur les
composantes radiales et tangentielles respectivement, (G)h est le gain lié à la géométrie des encoches
et (H)h est le gain lié à la distribution de bobinage. Ces gains sont calculés pour chaque harmonique
d’espace, les expressions sont disponibles dans l’annexe A.2. L’amplitude d’un harmonique de la
force électromotrice ˆ(E0)c

h s’exprime sous la forme :

ˆ(E)c
h = GhHh((Fr )h f c

ar + (Ft )h f s
at ) ˆ(E)c

h = (Gc
r )h f c

ar,k + (Gc
t )h f c

at ,k (2.36)

Avec (Gc
r )h = GhHh(Fr )h) et (Gc

t )h = (Ft )hGhHh (Gc
r )h) et (Gc

t )h) sont les gains que les deux com-
posantes radiales et tangentielles subissent respectivement. Par conséquent, la relation linéaire dans
2.36 montre la possibilité de transformer les objectifs sur la force électromotrice en des objectifs sur
la fonction d’aimantation.

2.3.1.3 Couche d’aimants déposés à aimantation radiale

Dans cette section, on s’intéresse uniquement à une structure rotorique avec des aimants à aimanta-
tion radiale. Cela signifie que la fonction d’aimantation tangentielle est nulle ( f c

at ,k = 0). La première
partie dans cette section concerne la recherche des couches d’aimants avec uniquement des aimants
identiques constituant un demi-pôle. Ensuite, c’est la recherche d’une couche avec des aimants de
taille différente. A ce niveau, on définit alors une fonction d’aimantation idéale et on essaie, en util-
isant la méthode de modulation de largeur d’aimants, de trouver la géométrie de la couche d’aimants
générant la fonction d’aimantation se rapprochant au mieux de la fonction idéale. Dans cette section,
on va proposer un ensemble des solutions satisfaisant l’égalité de deux harmoniques 1 et 3 de la f.é.m.
Cet objectif se caractérise par l’équation suivante:

Fr 1G1H1( f c
ar )1 = Fr 3G3H3( f c

ar )3 (2.37)

2.3.1.3.1 Cas des aimants identiques constituant le demi-pôle

Dans cette section, les aimants constituant un pôle sont identiques de point de vue taille et aimanta-
tion. Le but est de trouver, dans un premier temps, une couche d’aimants simple et régulière permettant
d’assurer la fonctionnalité principale du cahier des charges de la machine double polarité définie dans
l’équation 2.37[35][70][34][36][14]. Chaque pôle est constitué par deux aimants de largeur βai m cha-
cun comme illustré dans la figure 2.13 . Par conséquent, le problème d’optimisation dépend unique-
ment du variable βai m . De ce fait, on a:

0 ≤ βai m ≤ π

2p
(2.38)

La figure (2.13) illustre la forme de la couche d’aimants pour ce cas particulier :
L’objectif par suite est de faire varier βai m , calculer la force électromotrice correspondante à

cette valeur, et repérer, pour chaque valeur de βai m , la rapport entre l’amplitude 3 et 1 de la force
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électromotrice E3 et E1. L’idée globale dans cette partie est d’introduire une sorte de lacune “inter-
polaire”entre les aimants, permettant de modifier le champ magnétique rotorique, de façon à redis-
tribuer le flux entre les harmoniques 1 et 3 d’une manière à garantir E3 = E1. Dans la figure 2.14(a),
la variation du rapport E3

E1
est donnée en fonction de la larguer d’aimant βai m .

Un autre point à examiner aussi pour cette configuration de bobinage, c’est le contenu harmonique
de la force électromotrice associée à chaque machine fictive. A cet effet, on représente dans la figure
2.14(b) les rapports E9

E1
et E7

E3
qui désignent le taux de distorsion de la force électromotrice principale

et secondaire respectivement:
La valeur optimale (βai m)opti m qui satisfait l’équation (2.37) et garantissant un contenu minimum
des harmoniques est donnée par:

(βai m)opti m =
2

3

π

2p
(2.39)

La distance qui sépare les aimants l’un de l’autre est égale à 1
3
π

2p . La force électromotrice et son
spectre, calculée à la vitesse 1r d/s, correspondante à cette configuration des aimants est représentée
dans la figure 2.15. Il faut noter que les harmoniques 7 et 9 représente 16% d’amplitude en comparai-
son avec l’harmonique fondamental de la machine fictive dans laquelle ces harmoniques se projettent
(rapport E9

E1
et E7

E3
). Cette étude présente un moyen simple et efficace pour concevoir un rotor à aimants

déposés avec une structure régulière permettant de satisfaire le cahier du charge de la machine double
polarité. La valeur deux tiers de remplissage est typique d’une machine triphasée. De ce point de
vue, la distribution d’aimants retenue pour la machine double polarité, occupant 2

3 du pas polaire est
justifiée.

2.3.1.3.2 Cas des aimants non identiques constituant le demi-pôle

La géométrie et la disposition des aimants définies dans la section précédente, peut engendrer une
fonction d’aimantation contenant des harmoniques de rang supérieur notamment le 7 et le 9 qui sont à
l’origine des couples pulsatoires dans la machine principale et secondaire respectivement. La solution
idéale est de trouver la couche d’aimant, qui après son interaction avec les filtres spatiaux, aboutit à une
force électromotrice ne contenant que les deux harmoniques 1 et 3 et d’amplitudes égales. Une modi-
fication de la couche d’aimants est proposée dans [33] consiste à remplacer les aimants rectangulaires
par des aimants trapézoïdaux. Cette couche d’aimant donne la possibilité de réduire les harmoniques
7,9,11 et 13 dans la force électromotrice en utilisant un bobinage fractionnaire 12encoches/10pôles. .
Plusieurs structures rotoriques ont été conçues avec des aimants non identiques constituant le demi-
pôle, dans le but de s’approcher au mieux de la force électromotrice idéale qui ne contient que les
harmoniques 1 et 3. La procédure de recherche de ces solutions et les structures correspondantes sont
présentées dans l’annexe A.3.

Figure 2.13 – Représentation de la couche d’aimant avec deux aimants par pôle.
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Figure 2.14 – Contenu harmonique de la force électromotrice calculé en fonction de la largeur
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Figure 2.15 – Calcul analytique de la force électromotrice de la machine double polarité à aimants
déposés (a) Forme d’onde de la force électromotrice. (b) Spectre de la force électromotrice

2.3.1.4 Solutions dans le cas des aimantations parallèles

Dans cette partie, on cherche à répondre à l’objectif d’égalité des harmoniques 1 et 3 en utilisant une
couche d’aimants avec des aimantations parallèles. De ce fait, la composantes tangentielle de la fonc-
tion d’aimantation est non nulle. Comme dans le cas de l’aimantation radiale, il est toujours possible
de définir une fonction d’aimantation idéale. Cependant, il existe une degré de liberté dans la distribu-
tion de l’aimantation sur les deux composantes radiales et tangentielles d’après l’équation 2.36. Par
conséquent, la fonction idéale d’aimantation n’est pas unique, et le recours à la méthode de modula-
tion de la fonction idéale n’est plus possible. Ce fait nous pousse à modifier les objectifs sur la couche
d’aimants, vers des objectifs directement sur le contenu spectral de la force électromotrice résultante
de la couche d’aimants.

Différents problèmes d’optimisation sont formulés en imposant des contraintes sur les harmoniques
de la force électromotrice. Les différentes solutions sont présentées dans l’annexe A.4.

En comparant toutes les solutions disponibles, la solution développée (section2.3.1.3.1) avec des
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aimants radiaux avec deux aimants par demi-pôle et de même taille semble la solution compromis
parmi les solutions explorées. Cette solution satisfait le cahier des charges de la double polarité, avec
le minimum de volume d’aimants, une simple faisabilité et un faible contenu harmonique de la force
électromotrice.

2.3.2 Caractérisation et comparaison avec une machine 20encoches/4pôles/5 phases
Spp = 1

Précédemment, on a montré l’existence de plusieurs solutions concernant la structure rotorique , pour
une machine à double polarité. Classiquement, c’est la machine à bobinage à pas diamétral avec Spp

entier et des aimants pleins (rotor mono-harmonique) qui a été longtemps utilisée. Dans cette partie,
une comparaison est introduite entre la machine double polarité 20 encoches/8pôles/5phases (20/8/5)
avec la machine 20encoches /4pôles/5phases (20/4/5). Les deux machines sont modélisées en élé-
ment finis en utilisant le logiciel ANSYS Maxwell 2D. La figure 2.16 présente les deux machines
modélisées; la comparaison dans cette partie se fait au niveau capacité de la machine secondaire à
produire le couple, constante de temps des machines fictives, couple de détente, pertes joules et enfin
l’ondulation du couple pour un fonctionnement en Maximum Torque Per Ampere.

Avant de démarrer cette étude, les deux machines 20/8/5 et 20/4/5 possèdent le même volume
d’aimants. Ce volume d’aimants est choisi de façon à annuler l’harmonique de rang 5 du champ ro-
torique dans la machine 20/4/5. De ce fait, la largeur d’aimant dans la machine 20/4/5 est égale à 4

5
du pas polaire, et l’aimant d’un demi-pôle dans la machine 20/8/5, a une largeur de 2

5 du pas polaire,
sachant qu’une largeur de 1

3 du pas polaire est nécessaire pour avoir une égalité stricte entre les deux
harmoniques 1 et 3. Cette modification entraîne une inégalité légère entre les deux harmoniques 1
et 3 dans la machine bi-harmonique, mais la différence reste acceptable, dans la mesure où on com-
pare avec la capacité de la machine secondaire entre les deux machines et les constantes du temps
correspondants.

(a) (b)

Figure 2.16 – (a) Machine 20/4/5. (b) Machine 20/8/5
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2.3.2.1 Matrice d’inductance de la machine et constantes des temps des machines fictives

Sous les hypothèses de linéarité, on rappelle la forme de la matrice d’inductance pour les machines
pentaphasées à pôles lisses [45]:

Mst =


L M1 M2 M2 M1

M1 L M1 M2 M2

M2 M1 L M1 M2

M2 M2 M1 L M1

M1 M2 M2 M1 L

 (2.40)

Il suffit de calculer les trois termes L, M1, M2 pour évaluer complètement la matrice d’inductance
pour chaque machine. Une fois calculée, il suffit donc d’appliquer la transformation de Concordia,
pour trouver les constantes du temps associés aux différentes machines fictives.

L’évaluation analytique de la matrice d’inductance requiert l’utilisation des outils de modélisation
matricielle de bobinage, bien détaillés dans la section (1.3.1.3). A la matrice d’inductance d’entrefer
Mag (voir expression 2.30), s’ajoute la matrice d’inductance de fuite , qui dépend d’une façon princi-
pale de la géométrie de la machine et de la matrice de distribution de bobinage D (voir section 1.3.1.4).
La somme de ces deux matrices constituent la matrice d’inductance statorique de la machine.

Mst = Mag +Ml i n (2.41)

L’inductance de fuite présente en effet la part de flux ne traversant pas l’entrefer.

L’inductance propre de fuite correspond à la part de flux créé par une phase et rebouclant dans
cette phase, tandis que la mutuelle représente la part rebouclant dans le fer et capté par les autres
phases. C’est donc la distribution des bobines d’une phase qui détermine la valeur de chaque terme.
D’où la dépendance de cette matrice avec la matrice de distribution de bobinage de D.[75][76]

Ml i n =µ0n2
cd Lm(

ps

3(Ral s +bs +ps)δs
+ bs

Ral s ws
)DTD = Km f DTD (2.42)

avec ps est la hauteur des encoches, bs est la hauteur de bec d’encoche, le produitRal s ws est l’ouverture
d’encoche. Outre la matrice de distribution de bobinage, c’est la géométrie des encoches qui constitue
aussi un autre facteur intervenant dans l’évaluation de cette matrice.

Figure 2.17 – Géométrie d’encoche

Dans le but de calculer la matrice d’inductance, on définit, pour chaque machine, les matrices de
distribution et de fonction de bobinage. Les matrices de fonction de bobinage pour les deux machines
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sont données par W20/4 et par W20/8:

W20/4 =



−1 −1 1 1 1
−1 −1 −1 1 1
1 −1 −1 1 1
1 −1 −1 −1 1
1 1 −1 −1 1
1 1 −1 −1 −1
1 1 1 −1 −1
−1 1 1 −1 −1
−1 1 1 1 −1
−1 −1 1 1 −1


W20/8 =


0.1 0.1 0.1 0.1 −0.4
0.1 0.1 0.1 −0.4 0.1
0.1 0.1 −0.4 0.1 0.1
0.1 −0.4 0.1 0.1 0.1
−0.4 0.1 0.1 0.1 0.1



Les matrices de distribution de bobinage correspondante D20/4 et D20/8 sont données par:

D20/4 =



0 0 0 0 1
0 0 −1 0 0
1 0 0 0 0
0 0 0 −1 0
0 1 0 0 0
0 0 0 0 −1
0 0 1 0 0
−1 0 0 0 0
0 0 0 1 0
0 0 0 0 0


D20/8 = 1

2


1 −1 0 0 0
0 1 −1 0 0
0 0 1 −1 0
0 0 0 1 −1
−1 0 0 0 1



Le tableau 2.3 donne la valeur de ces trois termes calculés analytiquement pour les deux machines.
Le rapport L3

L1
est de 0.18 pour la machine 20/4 et de 1.23 pour la machine 20/8. L’étude menée dans la

section 2.2 montre l’importance d’avoir deux machines fictives avec des constantes des temps fictives
demême ordre de grandeur. En effet, lorsque l’onduleur de tension est dimensionné au sens du premier
harmonique, un rapport élevé de L3

L1
facilite l’exploitation de l’harmonique 3 de la force électromotrice

sans impact sur la puissance maximale de la machine et la plage de vitesse de la machine selon l’étude
menée dans la section 2.2.3.3. Ces résultats confirment également le classement déjà établi dans la
partie 2.2.4.2, où le bobinage 20/8 apparaît parmi les combinaisons compatibles avec l’onduleur de
tension dimensionné au sens du premier harmonique. En plus, ce rapport permet d’éviter l’apparition
des courants parasites, quand la machine est alimentée par un onduleur MLI car ces courants peuvent
apparaître dans la machine fictive possédant la constante du temps faible.

Inductance (µH) Machine 20/4/5 Machine 20/8/5
L 3.62 0.69

M1 0.68 -0.21
M2 -1.97 -0.13
L0 0.98 0
L1 7.21 0.77
L3 1.33 0.95
L3
L1

0.18 1.23

Table 2.3 – valeurs des éléments de la matrice d’inductance pour les deux machines 20/8 et 20/4 dans
le repère statorique et repère de Concordia.

2.3.2.2 Validation par éléments finis de la force électromotrice

Dans cette section, on estime la force électromotrice de deux machines en utilisant le logiciel éléments
finis Maxwell 2D. Le but est de comparer en éléments finis la capacité de la machine fictive secondaire
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de la 20/4/5 avec un bobinage diamétral et la machine 20/8/5 dont la couche d’aimants est formée des
pôles remplissant 4

5 du pas polaire avec deux aimants par pôle séparés par une lacune. On cherche à
comparer également les résultats numériques avec ceux déduits de l’outil analytique détaillé dans la
section 2.3.1.2 et employé pour estimer de la force électromotrice.
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Figure 2.18 – Comparaison entre le calcul analytique et éléments finis de la force électromotrice pour
la machine 20/4 pour une vitesse de 2000tr/min
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Figure 2.19 – Comparaison entre le calcul analytique et numérique de la force électromotrice pour la
machine 20/8 pour une vitesse de 2000tr/min

La figure 2.18 montre la faible capacité de la machine fictive secondaire à produire le couple, le
rapport E3

E1
ne dépasse pas le 20% de l’amplitude de l’harmonique 1. Par ailleurs, l’effet d’encochage

apparaît sur la forme d’onde de la force électromotrice dans les deux machines. De ce fait, une dif-
férence dans l’estimation des harmoniques est observée dans la figure 2.19 et 2.18 L’examen en élé-
ments finis (figure 2.19) de lamachine 20/8/5 confirme la capacité importante de lamachine secondaire
par rapport à la machine primaire.

2.3.2.3 Évaluation du couple de détente de deux machines

Lors de la conception de la couche d’aimants, la seule contrainte prise en compte était l’amplitude
des harmoniques de la force électromotrice. Or, lors de la réalisation pratique de la machine, les con-
traintes de fabrication, font que l’effet réluctant n’est plus négligeable, du fait l’existence des dents
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nécessaires pour loger les bobines. Dans ce cas, le rotor à vide, contenant des aimants voit un entrefer
variable. Par conséquent, un couple de détente est développé dans la machine.

Par définition, le couple de détente résulte de l’interaction entre les harmoniques du champ ro-
torique et les harmoniques de la fonction de perméance représentant l’effet des encoches. Ce couple
se manifeste par la tendance du rotor à s’aligner sur plusieurs positions stables créant des pulsations
qui ne contribue pas à la production du couple moyen de la machine. Pour une géométrie de la ma-
chine bien déterminée, ce couple dépend principalement du rapport entre le nombre des encoches et
le nombre des pôles. La fréquence de ce couple sur une période mécanique est égale au plus petit
commun multiple entre le nombre des pôles et le nombre des encoches, tandis que l’amplitude de
couple est inversement proportionnelle à cette valeur [77].

fcog = ppcm(Ns ,2p) (2.43)

avecNs est le nombre des encoches dans lamachine. Ce couple est donné par l’expression suivante[78][79][67]
:

Tcog g (α) = j
NsLmR2

al s

µ0

∞∑
n=1

(B2)
n

fcog
2p

λne j n fcogα (2.44)

où λ est la fonction de perméance désignant l’effet des encoches . La définition de cette fonction est
présentée dans la section suivante. D’après ce modèle , ce sont les harmoniques de l’induction de rang
fcog

2p qui contribue uniquement à la production du couple de détente.

2.3.2.3.1 Modélisation de la fonction de perméance

La fonction de perméance est un outil permettant de caractériser l’entrefer résultant d’une machine
avec un circuit magnétique non homogène. Cette fonction intervient dans le calcul des effets du second
ordre à vide, notamment le couple de détente. En effet, l’induction magnétique rotorique est modulée
par cette fonction, ce qui engendre un champ rotorique variable en fonction de la position rotorique.

Pour pouvoir modéliser cette fonction, deux hypothèses sont nécessaires: la première consiste à
supposer que les lignes de champ dans l’entrefer sont radiales et que de ce fait, c’est la composante
radiale de l’induction magnétique qui intervient dans le calcul du couple de détente. La deuxième
hypothèse est liée à la géométrie des encoches et consiste à supposer que la profondeur des encoches
est très grande devant l’ouverture des encoches, ce qui rend l’ouverture de l’encoche et l’entrefer les
deux paramètres principaux desquelles dépendent la fonction de perméance.

La figure 2.20 présente la géométrie du bas des encoches utilisée pour estimer la fonction de per-
méance: La modélisation de cette fonction est en 2-D, en d’autres termes, cette fonction est variable
en fonction de la position rag dans l’entrefer et de l’angle αag , qui détermine la position d’un point
situé dans l’entrefer magnétique (aimants+entrefer mécanique): Rr ≤ rag ≤ Ral s . La différence avec
unmodèle 1-D est que ce dernier ne dépend que de l’angle αag , désignant la position dans le repère sta-
torique. De ce fait, dans le modèle 1D, la fonction de perméance est fixe quelque soit la valeur de rag ,
tandis que pour le modèle 2-D, cette fonction varie en fonction du rapprochement ou l’éloignement de
l’ouverture d’encoche.

Le modèle 2-D sera adopté pour calculer la fonction de perméance. Cette fonction s’écrit alors
[80] : {

λ(rag ,αag ) = λ0(1−β(rag )−β(rag )cos( π
0.8α0

)) pour 0 ≤ αag ≤ 0.8α0

λ0 pour0.8α0 ≤ αag ≤ 0.8τs
2

(2.45)

71



CHAPITRE 2. CONCEPTION DES STRUCTURES ROTORIQUES À AIMANTS
PERMANENTS DÉPOSÉS EN SURFACE À DOUBLE POLARITÉ

Figure 2.20 – Géométrie d’encoches utilisée pour modéliser la fonction de perméance.

Avec τs le pas d’encoche, α0 = b0
Ral s

l’ouverture d’encoche exprimée en (rd), b0 l’ouverture d’encoche
(en m). αag est la position statorique. λ0 est la fonction de perméance de l’entrefer magnétique (hau-
teur aimants+entrefer mécanique) pour une machine sans encoche. Cette fonction est donnée par [80]:

λ0 =
µ0

g + hm
µr

(2.46)

µr étant la perméabilité magnétique relative des aimants considéré égale à 1 dans cette partie. La
fonction β(rag ) s’écrit de la forme :

β(rag ) =
1

2

[
1− 1√

(1+(
b0

2(g+hm ) )2(1+ν2)

]
(2.47)

La grandeur ν est déterminée pour une valeur rag par la résolution de l’équation 2.48. pour cela , on
pose y = rag − (Ral s −hm − g )

y
π

b0
=

1

2

[
ln

√
a2

g+ν2+ν√
a2

g+ν2−ν

]
+ 2(hm + g )

b0
arctan(

2(hm + g )

b0
)

ν√
a2

g +ν2
)

a2
g = 1+

[
2(g+hm )

b0

]2

(2.48)

Le carré de l’induction magnétique produit par les aimants est modulée par cette fonction de per-
méance, le résultant est utilisé pour estimer le couple de détente.
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2.3.2.3.2 Comparaison entre les deux machines 20/4 et 20/8

En utilisant l’équation2.43 , on peut prédire l’importance du couple de détente pour n’importe quelle
combinaison encoche/pôle. Pour les deux machines 20/4 et 20/8 considérées, fcog est égale à 20 et 40
respectivement, ce qui montre une tendance de la machine 20/8 à avoir un couple de détente avec une
amplitude moins importante et une fréquence plus élevée. La figure représente une comparaison pour
le couple de détente entre les deux machines. Le couple détente dans la machine 20/8 a une tendance
à être inférieure à celui de la machine 20/4.

En général, pour les machines avec Spp entier, la valeur de fcog est égale toujours au nombre des
encoches Ns . Ces machines exigent l’augmentation du nombre des encoches pour réduire le couple
détente, contrairement aux machines à bobinage à pas fractionnaire, où on peut réduire fortement le
couple de détente, sans augmenter le nombre des encoches, et ceci en choisissant une combinaison
augmentant au mieux fcog . C’est le cas des machines avec Spp égale à 0.5, où la valeur du fcog est
égale à 2Ns .
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Figure 2.21 – Comparaison entre le couple de détente pour les deux machines 20/4 et 20/8

Dans les deux machines, ce sont les harmoniques de carré de l’induction rotorique multiples
de 5 qui interviennent dans le couple de détente d’après l’équation 2.44. Dans les deux machines,
l’induction B5 est nulle due à la couche d’aimants utilisée. Toutefois, et comme le couple de dé-
tente dépend du contenu harmonique de carré de l’induction rotorique, ce sont essentiellement les
harmoniques 10 et 20 de carré de l’induction rotorique qui contribuent dans le couple de détente6.

Cependant, dans la machine 20/8, c’est principalement l’harmonique du rang 20 de carré de
l’induction rotorique qui contribue dans la production de ce couple de détente. Pour la machine 20/4,
on trouve les deux harmoniques 10 et 20 qui contribuent d’une manière équivalente dans la production
de couple de détente7.

En se basant sur les résultats précédents, on peut déduire l’effet positif de l’effet de la lacune in-
terpolaire sur la réduction du couple de détente, la comparaison de cette machine 20/8 avec une autre

6En effet, l’induction rotorique dans les deux machines 20/8 et 20/4 ne contient pas les harmoniques mul-
tiples de 5. Cependant, le carré de cette induction-qui intervient dans le calcul de couple de détente-, contient
les deux harmoniques 10 et 20

7En Examinant (B2)10 et (B2)20 pour les deux machines 20/4 et 20/8, on a ((B2)10)20/8 = 4.10−4 et
((B2)10)20/4 = 3.6.10−3, ((B2)20)20/8 = 1.02.10−2 et ((B2)20)20/4 = 4.2.10−3
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machine 20/8 ayant le même volume d’aimants, mais sans la lacune interpolaire confirme cet effet
positif. Une réduction du couple de détente est observée avec la machine avec des lacunes. La figure
2.22 montre le résultat de comparaison entre les deux machines.
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Figure 2.22 – Effet de la lacune interpolaire introduite dans la machine 20/8

Outre par le calcul analytique, cette réduction du couple de détente peut se voir d’une autre façon:
la segmentation de chaque pôle des aimants en deux aimants est la source du couple de détente réduit
de cette machine en comparaison avec les autresmachines avec lamême combinaison de bobinage[81].

2.3.2.4 Densité du courant et ondulation du couple pour les deux machines dans l’hypothèse
MTPA

Dans cette partie, on cherche à explorer la densité de courant nécessaire pour les deux machines 20/4
et 20/8 pour produire le même couple électromagnétique, ainsi que la comparaison entre les pertes
cuivre. Les valeurs de ces densités sont calculées pour chaque machine sous l’hypothèse de déphasage
nul entre la force électromotrice et le courant dans une phase. Du point de vue commande, et du fait
de la capacité importante de sa machine secondaire à produire le couple, la machine 20/8 possède
trois stratégies d’alimentation : deux stratégies dites mono-harmoniques en utilisant soit uniquement
un courant avec le premier ou le troisième harmonique, une stratégie mixte dite bi-harmonique com-
prenant simultanément deux harmoniques. Cependant, la production du couple à partir du troisième
harmonique pour la machine 20/4 requiert une densité du courant très élevée, cette machine ne sera
pas alimentée uniquement par l’harmonique 3.

2.3.2.4.1 Densité du courant nécessaire pour un fonctionnement en MTPA pour chaque machine

Pour calculer les différentes densités, il est impératif de fixer le coefficient de remplissage de chaque
machine. En général, la machine avec un bobinage à pas diamétral possède un coefficient de remplis-
sage de 0.5, tandis que le bobinage concentré autour des dents peut atteindre le 0.8 selon le procédé
de fabrication et du bobinage. C’est en utilisant le “joint-lapped”stator qu’on peut atteindre ce coef-
ficient. Le calcul des densités de courant se fait pour une stratégie “Maximum Torque Per Ampere
strategy”pour chaque machine. Comme l’effet de saillance est négligeable pour chacune de ces deux
machines, ceci revient à mettre le courant et la force électromotrice en phase. Pour la machine 20/4,
la valeur efficace du courant nécessaire pour obtenir un certain couple Cem est donné par :

(I1)20/4 =
CemΩ

5(E1)20/4
(2.49)
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Pour la machine 20/8, l’amplitude de l’harmonique 1 nécessaire pour obtenir le même couple est
donnée par :

(I1)20/8 =
CemΩ

5(E1)20/8
(2.50)

Celle de l’harmonique de rang 3 est donnée par :

(I3)20/8 =
CemΩ

5(E3)20/8
(2.51)

Dans le cas de l’alimentation simultanée avec les deux harmoniques du courant, il faut tout d’abord
déterminer la répartition optimale entre les deux harmoniques du courant , afin demaximiser le couple.
Cette démarche a été développée dans la section 2.2.3.2.2 et c’est l’équation 2.25 qui détermine la
répartition optimale. Par conséquent, basant sur l’équation 2.26, la valeur efficace du courant obtenu
est donc:

(I1,3) =
CemΩ

5(E1)
√

1+ ( E3
E1

)2
(2.52)

Si on vise toujours un produit CemΩ constant (puisque le couple est le même dans tous le cas étudiées),
les courants nécessaires à injecter dans chaque cas sont donnés en fonction (I1)20/4:

(I1)20/8 =
(E1)20/4(I1)20/4

(E1)20/8

(I3)20/8 =
(E1)20/4(I1)20/4

(E3)20/8

(I1,3)20/8 =
(E1)20/4(I1)20/4√
(E1)2

20/8 + (E3)2
20/8

(I1,3)20/4 =
(E1)20/4(I1)20/4√
(E1)2

20/4 + (E3)2
20/4

(2.53)

Par conséquent, on peut déduire la densité du courant pour chaque cas. Les deuxmachines ont la même
surface d’encoche, la valeur de la densité du courant qui correspond à l’alimentation de la machine
20/4 par le premier harmonique du courant est fixé à 1, cette densité constitue dans cette étude la valeur
du référence.

( j1)20/4 =
(I1)20/4

(Kr )20/4Sencoche
= 1 (2.54)

Avec Kr est le coefficient de remplissage. En se basant sur les équations dans 2.53, on cherche les
densité du courant pour chaque cas étudiée, normalisée par rapport à ( j1)20/4. Elles sont données par :

( j1)20/8 = Kr t
(E1)20/4

(E1)20/8

( j3)20/8 = Kr t
(E1)20/4

(E3)20/8

( j1,3)20/8 = Kr t
(E1)20/4√

(E1)2
20/8 + (E3)2

20/8

( j1,3)20/4 =
(E1)20/4√

(E1)2
20/4 + (E3)2

20/4

(2.55)

Avec Kr t = 2(Kr )20/4
(Kr )20/8

qui désigne le ratio des coefficients de remplissage entre les deux machines. Le
rapport 2 observé dans les équations établies dans 2.55 provient du fait que la machine 20/4 contient
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deux bobines par phase, tandis que la machine 20/8 contient 4 bobines par phase, où les conducteurs
de chaque bobine sont déposés dans des encoches adjacentes. Le tableau 2.4 donne les valeurs des
densités des courants normalisées nécessaires pour obtenir un certain couple Cem à une vitesse de
rotation Ω. h1 désigne l’alimentation en premier harmonique, h3 celle en utilisant le troisième har-
monique et h1,3 celle avec les deux harmoniques simultanément.

Machine 20/4/5 Machine 20/8/5
Alimentation h1 h1,3 h1 h3 h1,3

Analytique 1 0.98 1.22 1.49 0.94
Numérique 1 0.99 1.14 1.27 0.85

Table 2.4 – Valeurs des densités de courant normalisées pour les deux machines 20/4 et 20/8 pour
obtenir le même couple électromagnétique calculées selon une approche analytique (ANA) et selon
une approche numérique (Num).

En général, l’alimentation d’une machine 5-phases avec les deux harmoniques du courant simul-
tanément , entraîne une diminution de la densité des courants nécessaires pour obtenir le même couple.
D’où l’intérêt d’une telle stratégie de contrôle, qui permet de réduire les pertes cuivre nécessaire pour
obtenir un certain couple.

Par contre, la participation de l’harmonique 3 à la production dans le couple est faible dans la ma-
chine 20/4, et en plus l’ondulation du couple est plus importante en injectant cet harmonique. La con-
tribution de l’harmonique 3 peut être encore améliorée en modifiant la forme de la couche d’aimants,
et en remplaçant les aimants triangulaires par des aimants de formes trapézoïdales. Ce remplacement
peut assurer un gain de 34% du couple provenant de l’harmonique 3 et peut aussi réduire l’ondulation
due à cette alimentation [33].

Pour la machine 20/8, cette stratégie permet de réduire de 25% (de 1.14 p.u. à 0.85 p.u./ voir
tableau 2.4) la densité de courant nécessaire pour obtenir le couple en comparaison avec l’alimentation
h1 seul. Ce taux de réduction est de 35% quand il s’agit de passer d’une alimentation h3 à une alimen-
tation h1,3. En plus, quand la stratégie h1,3 est adoptée pour la machine 20/8, la densité de courant est
15% moins que celle pour la machine 20/4 .

Pour ces densités de courant, on calcule les pertes cuivre normalisées dans chaque cas. On définit
donc, les pertes cuivre de référence qui correspondent à celle dans la machine 20/4 pour une alimen-
tation h1. Toutes les autres valeurs des pertes cuivre seront normalisées par rapport à cette grandeur.

(Pcu)20/4 = ρ(J1)2
20/4(Vcu)20/4 (2.56)

Où (Vcu)20/4 est le volume du cuivre dans la machine 20/4. Les pertes cuivre normalisées dans ce cas
sont données par : 

((pcu)1)20/8 = Kr t ( j1)2
20/8

((pcu)3)20/8 = Kr t ( j3)2
20/8

((pcu)1,3)20/8 = Kr t ( j1,3)2
20/8

((pcu)1,3)20/4 = ( j1,3)2
20/4

(2.57)
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Machine 20/4/5 Machine 20/8/5
Alimentation h1 h1,3 h1 h3 h1,3

Ana 1 0.96 2.38 3.55 1.41
Num 1 0.98 2.07 2.58 1.15

Table 2.5 – Valeurs des pertes joules normalisées pour les deux machines 20/4 et 20/8 pour obtenir
le même couple électromagnétique calculées selon une approche analytique (ANA) et numérique
(NUM).

Il apparaît que pour la machine 20/8 les stratégies (h1 ou h3) mènent à au moins deux fois plus des
pertes cuivre. Il apparaît également l’intérêt de la stratégie h1,3 avec seulement 15% de pertes cuivre en
plus que la machine 20/48. D’où l’intérêt à utiliser les deux harmoniques dans l’alimentation de cette
machine. La machine 20/8 peut faire plus de couple par la stratégie h1,3 que par les deux stratégies
h1 ou h3 pour la même densité de courant mais un peu moins que la machine 20/4. L’avantage de la
machine 20/8 par rapport à la machine 20/4 apparaîtra lors de l’augmentation de la vitesse.

2.3.2.4.2 Ondulation du couple à basse vitesse pour les deux machines

Dans cette partie, l’ondulation du couple à basse vitesse de deux machines 20/8 et 20/4 est estimée par
un calcul en éléments finis utilisant le logiciel Maxwell 2D. Dans ce cas, le couple électromagnétique
est calculé à partir de la dérivée de la co-énergie magnétique dans l’entrefer. La résultante de cette
dérivée est un couple moyen, accompagné des ondulations qui dépendent du contenu harmonique du
flux dans l’entrefer, qui à son tour résulte d’une certaine stratégie d’alimentation de la machine.

La comparaison entre les deux machines se fait pour la même valeur du couple électromagnétique
moyen. La figure suivante 2.23 donne le courant d’une phase, le couple électromagnétique calculé en
éléments finis et le contenu spectral de ce couple normalisé par rapport à la valeur moyenne exigée .
La densité du courant de la machine 20/4 alimentée par l’harmonique 1 du courant, qui représente la
valeur de référence, est de 5A/mm2. Les autres valeurs des densités du courant sont calculées en se
basant sur le tableau (2.4).
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Figure 2.23 – (a) Courants injectés dans la machine 20/8. (b) Courant injecté dans la machine 20/4.

La source principale de l’ondulation du couple est l’interaction entre les harmoniques de la force
électromotrice et les harmoniques du courant associés à la même machine fictive. On considère que
les deux machines fictives dans lesquelles se projettent respectivement les harmoniques 1 et 3 sont

8Les pertes cuivre dans les têtes de bobines sont négligées, ce qui est à l’avantage de la machine 20/4
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Figure 2.24 – (a) Couple produit par la machine 20/4. (b) Spectre du couple produit par la machine
20/4 .
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Figure 2.25 – (a) Couple produit par la machine 20/8. (b) Spectre du couple produit par la machine
20/8 .

indépendantes. De ce fait, aucune interaction n’est possible entre un harmonique du courant associé
à un espace fictif et un autre harmonique associé à un autre espace fictif différente. Les résultats dans
les figures 2.25 confirme cette hypothèse9.

Par ailleurs, la stratégie h3 présente des ondulations très importantes, ceci est due principale-
ment à l’harmonique du rang 7 important dans la force électromotrice (figure 2.19). En effet, comme
précisé dans la partie 2.3.1.3.1, cette couche d’aimant n’atténue pas significativement le rapport de
l’harmonique 7 sur l’harmonique 3 de la force électromotrice(35% dans le cas étudié) et présente par
rapport aux autres stratégies h1 et h1,3 l’amplitude la plus importante pour cet harmonique 7 de la
force électromotrice. L’amplitude 9 et 11 de la force électromotrice sont faibles pour cette machine,
une ondulation du rang 10 de 12% est observée en ce qui concerne la startégie h1. Les ondulations du
couple suite à ces stratégies, sont toujours supérieures à celles de la machine 20/4, sauf dans le cas de
l’alimentation bi-harmonique où l’ondulation ne dépasse pas le 8% (comparable à celle de la machine
20/4).

9L’harmonique 3 interagit avec le 7 et le 13 dans la machine secondaire. L’harmonique 1 intéragit avec le 9
et le 11 dans la machine principale sans interaction entre notamment l’harmonique 3 de la force électromotrice
avec l’harmonique 1 de courant et vice et versa.
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Une caractéristique importante est observée lorsqu’on examine les ondulations de couple pour
les deux stratégies h1 et h3 de la machine 20/8: c’est leur opposition de phase des ondulations .
Cette propriété permet de prédire, pour une alimentation bi-harmonique h1,3, un probable effet de
compensation de l’ondulation. La forme d’onde du couple obtenue dans la figure 2.25 confirme ce fait,
vu que l’ondulation de rang 10 dans ce cas est bien inférieure aux deux autres stratégies d’alimentation.
Cette ondulation ne dépasse pas le 7% ce qui de même ordre de la machine 20/4. Cet effet pourra être
expliqué en se basant sur l’expression instantanée du couple donné comme suit :

(Cem)(t ) =
+∞∑
c ′=0

(E10c ′±1i1 +E10c ′±3i3)e j 10c ′ωt (2.58)

L’ondulation de rang 10 principale dans cette machine dépend du terme E9i1 +E11i1 +E7i3 +E13i3.
En examinant la force électromotrice de la machine 20/8/5, on s’aperçoit que les harmoniques 7 et
13 associées à la machine secondaire sont de signe opposés aux harmoniques 9 et 11, d’où l’effet de
compensation de l’ondulation. Leurs champs magnétiques associés tournent dans des sens opposés
dans le repère statorique[40].

Suite à cette étude, on pourra imaginer une solution où on peut atténuer l’ondulation du rang 10 .
Cette solution exige que :

E9i1 +E11i1 = −(E7i3 +E13i3) (2.59)

Ce qui implique que le rapport i1 = 2.01i3. Ce rapport est largement différent de celui de la répartition
optimale entre les deux harmoniques du courant permettant de maximiser le couple, où le rapport est
égal à 1.12 avec néanmoins une réduction du couple moyen de 3% (de 66Nm à 64 Nm). La figure
2.26 montre le calcul du couple et le spectre des ondulations en éléments finis pour la même densité
du courant pour l’alimentation h1,3 dans la machine 20/8. Même si cette compensation est bien une
caractéristiques intrinsèque de la machine à basse vitesse, à haute vitesse ce sont les déphasages entre
les forces électromotrices et les courants fictifs qui interviennent, et donc l’importance de cet effet
varie en fonction de la vitesse de rotation selon les valeurs de ces déphasages. L’harmonique de rang
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Figure 2.26 – (a) Couple produit par la machine 20/8 pour une répartition i1 = 2.01i3 . (b) Spectre des
ondulations couple produit par la machine 20/8 pour i1 = 2.01i3

10 passe de 7% dans le cas avec la répartition optimale du courant, vers moins de 2% i1 = 2.01i3. C’est
donc l’harmonique de rang 20 qui décide du taux d’ondulation dans la machine, sa valeur par rapport
au couple moyen obtenu est de 7%, ce qui se traduit par un changement de la fréquence dominante
d’oscillations comme on peut l’observer en comparant les deux figures 2.26 et 2.25 (a).
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Bien que le rapport 2.01 permette d’atténuer au mieux les ondulations de rang 10 , il n’est possible
pas de supprimer les ondulations totalement à cause de l’existence également de l’harmonique 20 vu
que ces ondulations sont induites également par la dérivée de co-énergie magnétique dans l’entrefer.
Notons que pour l’harmonique 20, une équation semblable à l’équation 2.59 peut être établie, en rem-
plaçant les harmoniques 7,9,11,13 par 17,19,21,23 respectivement. Une autre répartition du rapport
i3
i1
est obtenue et pourra être différente que celle obtenue pour atténuer les oscillations de rang 10.

La solution, est soit de choisir un compromis entre les deux cas précédents, soit d’augmenter le
degré de liberté dans le système d’équations obtenus, et ceci en injectant des harmoniques de rang
supérieur du courant, ce qui permet de conserver le couple moyen également. Cette méthode consiste
à injecter un courant totalement corrélé à la force électromotrice, c-à-d tous les deux comprenant la
même répartition des harmoniques, afin d’obtenir un couple rigoureusement constant[82]. Les pertes
cuivre et par courant de Foucault supplémentaires constituent un verrou important dans cette méthode,
en plus de raisons liées à la commande, notamment la bande passante des correcteurs. La difficulté
réside dans la possibilité de générer et contrôler des courants susceptibles de contenir des harmoniques
d’ordre élevé , même si à basse vitesse la génération de ce courant riche en harmoniques est moins
contraignante pour les systèmes de commande qu’à vitesse élevée. Une autre technique consiste à
adapter la forme des aimants, en introduisant des entailles optimisées sur la surface des aimants [83].

2.4 Évaluation des pertes dans les aimants dans la machine 20/8

Malgré les avantages de la machine synchrone à aimants permanents, notamment au niveau de la
compacité, du rendement et de la fiabilité, la tenue des aimants à haute température reste un incon-
vénient dans ce type des machines. Intéressés par cet enjeu, de nombreux travaux cherchent récem-
ment à évaluer les pertes dans les aimants, afin de fixer les limites de fonctionnement de ces machines
[15][52][84][85][86][87][88][89][90][91][92]. Les sources des pertes dans les aimants peuvent être
classées en deux grandes catégories :

1. Les pertes dues aux effets des encoches , dit effet de denture.

2. Les pertes induites par le bobinage statorique, dépendant notamment de la distribution de ce
bobinage, qui engendre un certain contenu de la fonction de bobinage et l’excitation en courant
de ce bobinage, l’ensemble étant à l’origine du contenu spectral de la force magnétomotrice.

Dans cette section, on s’intéresse à l’évaluation des ces pertes pour la machine 20/8 double polarité
avec les aimants déposés en surface occupant deux tiers du pas polaire et avec des lacunes inter-polaires
définies dans la section précédente, on réalise cela à partir des modèles analytiques pour quantifier les
pertes provenant des deux sources déjà mentionnées. L’approche analytique sera validée par un calcul
en éléments finis permettant de certifier les tendances du modèle analytique.

2.4.1 Importance d’étude des pertes dans les aimants

La disposition des aimants en surface dans les machines étudiées dans ce chapitre fait que ces aimants
sont exposés directement au champ magnétique créé par le stator dans l’entrefer. Par conséquent, ces
aimants, et suite à leur conductivité relativement élevée, sont le siège de courants induits très impor-
tants et par suite des pertes par courant de Foucault. Si ces pertes entraînent une augmentation de
la température dans les aimants, les caractéristiques de ces aimants (notamment champ rémanent et
champ coercitif) s’en trouvent modifiées pouvant même mener à une démagnétisation irréversible.

En effet, l’aimant possède une certaine caractéristique intrinsèque représentée par une courbe
(Ba ,Ha). Le point de fonctionnement, à une température ambiante, varie donc sur cette courbe en
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fonction de l’intersection avec la droite de charge caractérisant l’entrefer. Or, l’augmentation de la
température entraîne la dégradation des caractéristiques (Ba ,Ha), comme représentés dans la figure
2.27, ce qui entraîne un point de fonctionnement plus faible au niveau de l’induction et donc un couple
électromagnétique plus faible avant que l’asservissement ne réagisse. Ces variations dépendent de la
nature de l’aimant : elles sont plus fortes pour les aimants de type Néodyme-Fer-Bore que pour ceux
de type Samarium-cobalt.

Figure 2.27 – Variation de point de charge en fonction de la température

Comme la température des aimants est un point critique dans les machines, plusieurs techniques
visent la réduction des pertes dans les aimants. Étant donné que ces aimants sont soumis aux mêmes
genres de pertes que les tôles ferromagnétiques, une solution consiste donc à segmenter les aimants
afin de réduire les pertes, et ceci en divisant le bloc d’aimant en plusieurs sous-blocs séparés par des
isolants pour empêcher le courant induit de circuler entre les sous-blocs. Cette technique de seg-
mentation ne peut pas atteindre le stade de “feuilletage”utilisé pour les tôles, pour des contraintes de
fabrication. En plus, la segmentation, a un impact non négligeable sur les harmoniques de l’induction
magnétique créée par les aimants, influençant donc la compacité de la machine [93].

La quantité des pertes dans les aimants est aussi un critère important pour qualifier la performance
d’une certaine structure de bobinage. Dans le cas de la machine à double polarité envisagée, l’injection
de deux harmoniques du courant est indispensable au fonctionnement avec un couple maximum de la
machine. L’étude des pertes dans les aimants s’avèrent d’autant plus nécessaire que des harmoniques
spatiaux supplémentaires du champ statorique peuvent être issus de l’introduction d’un harmonique
temporel supplémentaire dans l’alimentation de la machine.

Ce phénomène de perte dans les aimants est ainsi important dans le choix des structures de
bobinage des machines à aimants déposés en surface. Ainsi, si certaines distributions de bobinage
paraissent plus avantageuses en termes de coefficient de bobinage que le bobinage 20/8 au niveau de
l’exploitation de deux harmoniques 1 et 3, leur utilisation peut être à la source de pertes très impor-
tantes dans les aimants. Citons comme exemple concret la combinaison 20encoches/22 pôles avec le
coefficient de bobinage de 0.97 et 0.8 pour les harmoniques 1 et 3 respectivement. Cette configuration
apparaît dans la classification proposée dans [14][15] comme générant des pertes importantes dans
les aimants, rien qu’avec le premier harmonique du courant. C’est à ce niveau que les pertes dans les
aimants interviennent pour exclure certaines combinaisons de bobinage qui paraissent intéressantes
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de point de vue compacité.

A la lumière de l’étude faite dans ce paragraphe, on peut constater l’importance de l’évaluation
des pertes dans les aimants, pertes qui permettent d’évaluer la tenue thermique des aimants à des
hautes vitesses de rotation et hautes fréquences d’alimentation. En plus, elles constituent un critère
important des classifications de la performance de bobinage. Les modèles analytiques présentés dans
cette section s’inscrivent dans le cadre de l’évaluation des ces pertes à vide et en charge.

2.4.2 Modèle des pertes dans les aimants résultants des effets des encoches

Dans cette partie, l’objectif est d’établir unmodèle analytique permettant d’estimer aumieux les pertes
dans les aimants dues aux effets des encoches. La présence des encoches statoriques cause une varia-
tion de la fonction de perméance dans l’entrefer. La fonction d’aimantation rotorique est modulée par
cette fonction de perméance, impliquant une variation du flux créé par les aimants. Cette variation
de flux induit des courants de Foucault dans les aimants, ce qui cause l’échauffement de ce dernier .
Les pertes dans les aimants dans ce cas dépendent principalement de la forme du circuit magnétique
statorique , notamment la géométrie des encoches.

Dans la littérature, il existe beaucoup des travaux qui s’intéressent au calcul de ces pertes dues aux
effets de denture. Comme le couple de détente, ce phénomène du second ordre dépend également de
la fonction de perméance définie dans la section 2.3.2.3.1 qui permet de définir l’impact de l’entrefer
variable sur le champ rotorique, responsable de ces pertes. A partir de cet impact, on évalue les pertes
dans les aimants à vide pour la machine 20/8, et on les compare avec celles d’une machine triphasée
avec Spp = 0.5 également.

2.4.2.1 Calcul de la fonction de perméance et induction magnétique rotorique

Afin de tester la précision du modèle de la fonction de perméance adopté pour le calcul des pertes
dans les aimants à vide, une comparaison entre le calcul analytique et celui en éléments finis de la
composante radiale de l’induction est effectué, afin de tester la validité des tendances issues de calcul
analytique.

2.4.2.1.1 Calcul de la fonction de perméance pour différents rayons

La fonction de perméance est évaluée pour différentes valeurs de rag . Quatre rayons intéressants seront
considérés:

1. rag = R−
al s(au niveau du rayon statorique),

2. rag = ral s −0.5ge (milieu de l’entrefer mécanique),

3. rag = ral s − g+
e (au niveau de la surface des aimants) et

4. rag = ral s − ge −0.5hm (au niveau du milieu des aimants).

En plus de ces 4 valeurs de rag , 4 valeurs de la fonction d’ouverture d’encoches seront considérées
également. La figure 2.28 présente les résultats pour 25%, 50%, 75% et 100% d’ouverture des en-
coches b0, cette proportion représente l’ouverture d’encoche sur la largeur d’encoche limitée à 50%
du pas d’encoche. La fonction de perméance relative présentée est normalisée par rapport à λ0 .

Les figures 1.40 montrent bien que la périodicité de la fonction de perméance est le pas d’encoche :
elles illustrent clairement l’affaiblissement de l’induction d’entrefer à proximité de l’encoche, atténu-
ation d’autant plus marquée que l’ouverture d’encoche est grande (b0 augmente) et que le point de
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Figure 2.28 – Calcul analytique de la fonction de perméance relative pour les différentes ouvertures
des encoches

calcul de l’induction est proche de l’encoche (rag tend vers Ral s). Une fois que ce modèle est établi il
est maintenant possible d’estimer la composante radiale de l’induction magnétique pour les différents
rayons et de la comparer avec le calcul numérique.

2.4.2.1.2 Calcul de l’induction magnétique pour différentes valeurs de rag

La fonction de perméance calculée sert maintenant à calculer la composante radiale de l’induction
magnétique dans pour différentes valeurs de rag . Cette composante , modifiée par l’effet des en-
coches, notée Bw s , est déduite à partir la modulation de celle de l’induction magnétique calculée pour
une machine sans encoche Bsl avec la fonction de perméance.

(
Bw s

)
r

(rag ,αag ) =
(
Bsl (rag ,αag )

)
r
λ(rag ,αag ) (2.60)

La fonction
(
Bsl (rag ,αag )

)
r
, correspondant à la composante radiale de l’induction magnétique pour

unemachine sans encoches, est calculée en utilisant les expressions disponibles dans l’annexe A.5[94].
La figure 2.29 donne la forme de deux composantes radiales et tangentielles de l’induction pour une
machine sans encoche pour les quatre valeurs de rag définies. Dans la suite, cette induction sera
modulée par la fonction de perméance calculée dans la section précédente. Selon les paramètres
géométriques de lamachine 20/8, l’ouverture des encoches est de l’ordre de 50%de la largeur d’encoche,
sa fonction de perméance correspond à la figure 2.28 (b). Le calcul analytique sera effectué et com-
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Figure 2.29 – Calcul analytique de la composante radiale et tangentielle de l’induction magnétique
pour différentes valeurs de rag pour une machine sans encoches

paré avec les résultats issus du calcul en éléments finis pour les différentes valeurs de rag . La figure
2.30 présente donc le résultat de comparaison pour les deux estimations. Les résultats montrent que
le modèle analytique est assez précis pour calculer l’induction magnétique au niveau des aimants (sur
l’interface aimants/entrefer qui correspond à rag = Ral s − g+ et dans la milieu des aimants qui cor-
respond rag = Ral s − g −0.5hm). La variation de cette induction magnétique sert donc à calculer la
densité des courants dans les aimants, et ensuite estimer les pertes induites par courant de Foucault.
Notons que, dans le cas où ras = R−

al s , des pics de l’induction sont observés suite au calcul numérique,
l’induction magnétique élevée dans le bec des dents est à l’origine de ces valeurs, ces endroits de
l’encoche sont fortement saturés.

2.4.2.2 Estimation analytique et numérique des pertes dues aux effets de denture

2.4.2.2.1 Modèle Analytique

Par principe, la valeur moyenne des pertes par courants induits développées dans l’aimant est donné
par[84] :

Ppm =
B2

mV2
r Vai m

2σpm
(2.61)

Avec Bm est la valeur crête du champ magnétique dans les aimants calculée par une approche 1-D:

Bm =
hm

hm + g
Br (2.62)

Vai m est le volume des aimants, et Vr est la vitesse linéaire du rotor(RrΩr ). Le problème avec ce mod-
èle c’est qu’il conduit à une sous-estimation importante des pertes, du fait qu’il assimile l’induction
magnétique dans les aimants à une induction sinusoïdale de fréquence Ωr et d’amplitude Bm . Les
autres harmoniques du champ magnétique dans les aimants dont les fréquences sont très importantes
et contribuant à la production d’une partie importante des pertes sont négligées. Une amélioration
de ce modèle est nécessaire afin de prendre en compte tous les autres pertes produites par les autres
harmonique du champ magnétique.

Dans cette partie, une nouvelle approche est utilisée afin de pouvoir évaluer ces pertes . Le terme
B2

m dans l’équation 2.61 est remplacée par le terme KBm donnée par[84] :

KBm =
∞∑

n=1
B2

n (2.63)
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Figure 2.30 – Comparaison entre le calcul analytique et éléments finis pour le calcul de l’induction
magnétique radiale pour différentes valeurs de rag

où Bn est l’amplitude de l’harmonique de la composante radiale du champ magnétique rotorique cal-
culée selon une approche 2-D dans la section précédente. Pour pouvoir évaluer d’une façon précise
les pertes dues aux encoches, une intégrale volumique , selon les deux variables rag et αag ainsi que
la longueur, est nécessaire sur le bloc d’aimants. En effet, le champ rotorique varie entre l’interface
rotor/aimant et l’interface aimant/entrefer de fait que la fonction de perméance modulant dépend du
rayon rag . Cependant pour réduire le calcul et évaluer d’une façon plus précise que le modèle 1-D les
pertes, l’induction magnétique calculée au milieu des aimants sera utilisée pour évaluer les pertes, en
d’autres termes, la fonction de perméance est supposée constante dans l’aimant et assimilée à celle
au milieu. L’approche améliorant la précision consiste à décomposer l’aimant en des blocs transver-
saux, et à supposer que la fonction de perméance est constante sur ce bloc (la valeur de la fonction
de perméance dans un bloc est assimilée à la valeur de celle au milieu de ce bloc), et ensuite faire
une moyenne entre les inductions obtenues dans chaque bloc afin d’obtenir une induction magnétique
unique de l’aimant. Ainsi, le modèle utilisé pour évaluer les pertes est donnée par l’équation 2.64.
Dans ce calcul, c’est l’induction magnétique au milieu des aimants est introduite. La forme d’onde de
cette induction est donnée par la figure 2.30(d).

(Ppm)0 =
(KBm)2V2

r Vai m

2σpm
(2.64)
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2.4.2.2.2 Comparaison des pertes à vide entre la machine 20/8/5 et la machine 12/8/3

Dans cette partie, on s’intéresse à l’application des modèles de pertes à vide introduits dans la partie
précédente. Le but est d’appliquer ce modèle pour la machine 20/8 avec les lacunes inter-polaires. En
plus, la valeur des pertes à vide sera comparée avec celle d’une machine triphasée dont le Spp = 0.5

aussi. La version triphasée de lamachine 20encoches/8pôles/5phases est lamachine 12encoches/8pôles/3
phases. Le nombre des pôles est identique entre les deux machines pour assurer des fréquences
d’alimentation identiques pour la même vitesse de rotation. En effet, la machine 12encoches/8pôles
(ou version 24/16) est largement utilisée par les fabricants automobiles Honda et Toyota, et peut être
considérée comme une référence dans le domaine automobile.

Concernant la couche d’aimants de la machine 12/8/3, la machine contient le même volume
d’aimants que la machine 20/8/5, où le volume d’un pôle occupe 2

3 du volume total réservé à un
pôle. Par conséquent, la largeur d’aimant dans la machine 12/8/3 est égale à 2

3 du pas polaire. La
figure 2.31 donne la structure de la machine 12 encoches/8pôles/3 phases.

Figure 2.31 – Structure de la machine 12encoches/8poles-3phases.

La figure 2.32 présente le calcul en éléments finis des pertes dans les aimants à vide induites à
la vitesse 2000tr /mi n. Notons que les deux machines ont le même rapport ouver tur eencoche

l ar g uerencoche
et que la

machine 12/8 possède deux fois plus de pertes à vide que la machine 20/8. L’avantage de la couche
d’aimants de cette dernière est que chaque pôle est segmenté en deux aimants séparés, ce qui est
équivalent à une segmentation des aimants. Ainsi, la comparaison entre les deux machines du point de
vue fonction de perméance n’est pas un signe indicatif pour prédire quelle machine admet le moins des
pertes. En effet, la machine 12/8 possède une ouverture d’encoches plus importante , mais l’induction
magnétique est soumise à moins de variations du fait d’un nombre plus faible d’encoches.

La comparaison entre le calcul analytique et éléments finis est présentée dans la figure 2.33. On
observe que le modèle analytique estime d’une façon correcte les pertes à vide dans la machine et que
les pertes à vide de la machine 12/8 sont plus importantes sur tout la plage de fonctionnement. D’où
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Figure 2.32 – Représentation sur un tour électrique de la variation des pertes dans les aimants en
fonction de l’angle électrique.
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Figure 2.33 – Comparaison entre le calcul analytique et numérique des pertes dans les aimants à vide
pour les deux machines 20/8 et 12/8.

l’avantage de la machine 20/8/5 à ce niveau.
En observant la figure 2.33, l’écart augmente entre les deux modèles analytique et numérique. La

loi de comportement des pertes, calculée en analytique et en éléments finis s’écrit de la forme:

(Ppm)0 = P0Ω
γ
r (2.65)

Avec Nr est la vitesse de rotation en tr/min. Basant sur l’équation 2.64, donnant le modèle analytique
des pertes, on peut prédire que le coefficient γ dans 2.65 est égale à 2 pour les deux machines 20/8/5 et
12/8/3. Pour estimer les coefficients de la loi de comportement en éléments finis, on calcule la courbe
de régression. Le tableau 2.6 donne les valeurs des coefficients de l’équation 2.65 dans le cas de deux
calculs analytique et numérique pour les deux machines 12/8/3 et 20/8/5.
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Machine 12/8/3 Machine 20/8/5
Alimentation P0 γ P0 γ

Analytique 2 .10−3 2 1 .10−3 2
Numérique 5.52 .10−3 1.81 2.8 .10−3 1.81

Table 2.6 – Valeurs des coefficients P0 et γ dans le cas de deux calculs analytique et numérique pour
les deux machines 12/8/3 et 20/8/5.

2.4.3 Modélisation des pertes des aimants dues à la force magnétomotrice

Outre l’effet réluctance variable qui est à l’origine, même à vide, de pertes par courants induits, les
harmoniques de champ magnétique liés aux courants statoriques sont également à l’origine de pertes
par courants induits. La relation entre la distribution de bobinage utilisée dans la machine et la quan-
tité des pertes dans les aimants a été rappelée dans la partie 1.3.1.8, une classification des différentes
combinaisons encoches/pôles a été établie. Il est apparu que les machines avec une combinaison dont
le Spp = 0.5 sont intéressantes au niveau des pertes dans les aimants, lorsque la machine est alimentée
uniquement par le premier harmonique du courant. C’est la raison pour laquelle une machine de type
20/8 a été choisie.

Par contre, il a été vu que l’alimentation de la machine 20/8 ne se restreint pas à une alimen-
tation par l’harmonique fondamental du courant, mais également un harmonique de rang supérieur
(l’harmonique 3) intervient dans l’alimentation dans le but d’améliorer la fonctionnalité de la ma-
chine. L’injection de cet harmonique temporel fait apparaître une famille d’harmoniques de la force
magnétomotrice autre que celle apparue lors de l’alimentation avec le premier harmonique. Cela im-
plique l’éventualité d’avoir plus de contenu harmonique dans le champ statorique , et par suite des
pertes plus importantes dans le rotor. Le contenu élevé des harmoniques peut engendrer également
des inductances plus élevées et également réduire la puissance maximale de la machine.

L’étude des courants induits rotoriques nécessitent, tout d’abord la connaissance du contenu spec-
tral de la force magnétomotrice résultant de l’alimentation de la machine par un certain harmonique
temporel [95]. C’est le premier objectif dans cette section. Une fois le contenu spectral de la force
magnétomotrice déterminé, un modèle analytique est détaillé afin d’estimer la densité de courant in-
duit dans les aimants. Enfin , ce modèle sera utilisé pour comparer les deux machines 20/8 et 12/8 au
niveau des pertes. Les résultats seront validés par éléments finis.

2.4.3.1 Contenu harmonique de la force magnétomotrice suite à une alimentation par un har-
monique du courant temporel

La force magnétomotrice représente le champ statorique tournant résultant de l’interaction entre la
contribution spatiale de bobinage, et la contribution temporelle liée à l’alimentation de bobinage. La
fonction de bobinage est l’outil qui caractérise la contribution des harmoniques spatiaux d’une certaine
distribution de bobinage. De ce fait, la force magnétomotrice, pour une machine à N phases est donnée
par :

( f mm(θs , t ))Ns/2p =
N−1∑
n=0

Wn(θs)in(t ) (2.66)

En décomposant en série de Fourier la fonction de bobinage, il vient

Wn(θs) =
∞∑
ν=1

(Wmax )ν cos(ν
[
θs −nic

2π
Ns

]
−Φbν) (2.67)
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avec ic est l’indice de circularité de la machine, elle représente, en fonction du nombre des encoches,
le décalage entre deux phases consécutives. Cette indice est donnée par[75]:

ic = d
N

′
s

N
(2.68)

où N
′
s est le nombre des encoches réduit, qui correspond au nombre des encoches nécessaire à par-

courir, avant que le motif de bobinage ne se répète. d est un entier.

N
′
s =

Ns

pg cd(Ns , p)
(2.69)

Si on alimente la machine avec plusieurs harmoniques du courant, 2.66 s’écrit de la forme suivante:

( f mm(θs , t ))Ns/2p =
N−1∑
n=0

[∑∞
ν=1

∑∞
u=1(Wmax )ν cos(ν

[
θs −nic

2π
Ns

]
−Φbν)iu cos(u

[
ωt −n 2π

N

]−ϕi u)
]

(2.70)
L’équation2.70 s’écrit de la forme :

( f mm(θs , t ))Ns/2p =
N−1∑
n=0

∞∑
ν=1

∞∑
u=1

(Wmax )νiu

2

[
(cos(νθs −2πn(νic

1
Ns

+u 1
N )−uωt −Φbν−ϕi u)

+cos(νθs −2πn(νic
1

Ns
−u 1

N )+uωt −Φbν+ϕi u))

] (2.71)

D’après l’équation 2.71, un harmonique spatial ν existe dans le spectre de la force magnétomotrice,
suite à une alimentation par un courant temporel de rang u, si la condition suivante est satisfaite :

νic
1

Ns
±u

1

N
∈N (2.72)

Par conséquent, on trouve les harmoniques spatiaux qui apparaissent dans la force magnétomotrice,
Ce sont les harmoniques de rang :

(ν)r =
cN±u

p ′d
(2.73)

avec p ′ est le nombre des pôles réduits, cette valeur est égale à p
pg cd(Ns ,p) . Ainsi, l’équation 2.73 mon-

tre la possibilité d’avoir des harmoniques de rang fractionnaire.

L’examen du bobinage à pas diamétral, dont le Spp est entier, permet de prédire que ce bobinage
ne génère que des harmoniques de rang entier; pour ce bobinage on a p

′
= 1 et d = 1 , en plus les har-

moniques pairs dans la force magnétomotrice sont nuls, suite au bobinage qui filtre ces harmoniques
(facteur de bobinage nul pour cette distribution). Dans le cas d’une alimentation par le premier har-
monique du courant, ce qui constitue en général le mode principal d’alimentation pour les machines
avec cette topologie de bobinage, les harmoniques de rang (1,9,11,10c ±1,..où c est un entier) appa-
raissent dans la force magnétomotrice, donc les harmoniques résultants sont des harmoniques éloignés
du fondamental, avec des amplitudes faibles.

De l’autre côté, en plus du contenu plus riche en harmoniques, des harmoniques de rang fraction-
naire, sont propres aux combinaisons avec le bobinage à pas fractionnaire. En plus de ces harmoniques,
on peut trouver d’autres harmoniques qui sont proches du fondamental. Ces harmoniques possèdent
en général des amplitudes importantes en comparaison avec le fondamental et peuvent tourner, selon
la combinaison de bobinage, dans un sens opposé au rotor, provoquant donc des courants induits im-
portants.
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La machine à double polarité étudiée dans ce mémoire possède un bobinage, qui appartient à cette
famille de combinaisons. Étant donné la distribution de bobinage donnée pour le bobinage 20/8 on a
d = 1 et p ′ = 1, cette machine ne possède pas d’harmoniques de rang fractionnaire, ni surtout de sous-
harmoniques. Toutefois, cette assertion est vraie quand le raisonnement se fait en ne considérant que
l’harmonique 1 de courant. Or, cette machine possède deux stratégies de contrôle qui correspondent
donc aux fondamentaux de chacune des deux machines fictives : le premier harmonique du courant
alimentant la machine primaire et le troisième harmonique alimentant la machine secondaire. Selon
l’équation 2.73 ce sont les harmoniques spatiaux de rang (1p,4p,6p,9p,11p,14p,16p,19p,21p,etc..) qui
apparaissent lors de l’alimentation en premier harmonique et les harmoniques dont les rangs sont
(2p,3p,7p,8p,12p,13p,17p,18p,22p,etc), avec celui du troisième harmonique. C’est avec cette dernière
qu’on s’aperçoit de l’existence de l’harmonique de rang 2, associé à la machine secondaire et de rang
inférieur au fondamental de cette machine. Cet harmonique est un harmonique du rang fractionnaire
dans la machine secondaire . Une première conclusion à ce stade de l’étude est de prédire qu’il y a un
haut niveau de pertes potentiel avec les stratégies de contrôle injectant de l’harmonique 3 uniquement
[35].

Par conséquent, contrairement aux machines ne possédant que l’harmonique de rang 1 pour la
création principale du couple (i.e. machines triphasées ou machines polyphasées à fém. sinusoïdale),
le nombre Spp n’est pas suffisant pour juger du bobinage au niveau de la production des pertes. Dans
le cas des machines polyphasées avec plusieurs stratégies de contrôle(fondamental principale et sec-
ondaire), il faut étudier les harmoniques de chaque machine fictive à part, pour constituer une idée
globale sur la quantité des pertes induites par la distribution de bobinage. La figure 2.35 présente
donc la force magnétomotrice de la machine 20/8 (le fondamental correspond au rang 4 dans cette
figure, étant donné que p = 4) avec son contenu spectral associé à chaque stratégie d’alimentation
de la machine. Pour chaque stratégie d’alimentation, le courant est sinusoïdal et d’amplitude de 1A.
Pour la stratégie d’alimentation avec les deux harmoniques, les courants I1 et I3 ont la même am-
plitude. L’harmonique 8 (2p) possède une amplitude aussi importante que le fondamental de la ma-
chine secondaire. Ce qui confirme la forte possibilité d’avoir des courants induits très significatifs si
l’harmonique de rang 3 du courant est sollicité tout seul pour créer le couple de la machine.
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Figure 2.34 – Fonction de bobinage de chaque phase sur une période électrique.
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Figure 2.35 – Forme d’onde et spectre de la force magnétomotrice associée à chaque stratégie
d’alimentation de la machine 20/8

2.4.3.2 Procédure du calcul analytique des pertes dans les aimants

2.4.3.2.1 Facteurs importants pour quantifier les pertes dues à un harmonique de la force magnéto-
motrice

Le contenu harmonique de la force magnétomotrice dépend principalement de la distribution de bobi-
nage et de la stratégie d’alimentation de la machine. Cependant, pour pouvoir définir les pertes en-
gendrées par un harmonique, il s’avère nécessaire de définir deux paramètres liés à cet harmonique
[15; 85] :

1. L’amplitude de l’harmonique : les pertes induites dépendent du carré du champ magnétique
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induite par cet harmonique.

2. La vitesse relative de l’harmonique par rapport au rotor. Les pertes dépendent également du
carré des pertes de la vitesse relative.

En général, les harmoniques de rangs supérieurs possèdent une vitesse relative plus importante, mais
avec des amplitudes faibles, contrairement aux sous-harmoniques ou les harmoniques proches du fon-
damental qui ont une amplitude importante mais une faible vitesse relative. Un autre critère s’ajoute
pour pouvoir distinguer les harmoniques à l’origine des pertes importantes: ce sont les harmoniques
d’encoche qui sont en même temps des sous-harmoniques [96], c’est le cas donc de l’harmonique du
rang 2 pour la machine secondaire. Le rang des harmoniques d’encoches est défini par[96]. La par-
ticularité de ces harmoniques est qu’ils possèdent un facteur de bobinage égal à celui de l’harmonique
fondamental de la machine fictive dans laquelle ces harmoniques se projettent.

νsl ot = kNs ±p où k ∈N (2.74)

Pour chaque harmonique de rang ν, présent dans la force magnétomotrice suite à une alimentation
avec un harmonique temporel de rang u, on définit la vitesse relative de l’harmonique ν par :

ων = pωr |u −νsg n(ν)| (2.75)

Où ωr est la pulsation mécanique. Pour la machine 20/8, les vitesses relatives pour chaque stratégie
de contrôle sont représentées par la figure 2.36. Ces résultats sont normalisés par rapport à la vitesse
rotorique ωr . Notons, que dans la figure 2.36 on ne représente que la vitesse relative des harmoniques
dont les amplitudes sont non nulles. La figure 2.36 montre que la vitesse relative de l’harmonique de
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Figure 2.36 –Vitesse relative normalisée calculée pour chaque harmonique de la forcemagnétomotrice
issue d’une alimentation bi-harmonique de la machine 20/8/5

rang 7 (28 sur la figure) est supérieure à celle de l’harmonique du rang 8 (32 sur la figure). Ceci est
due principalement au fait que l’harmonique 7 tourne dans le sens opposé au rotor dans la machine
secondaire, au contraire de l’harmonique 8 qui tourne dans le même sens que le rotor. La fréquence du
courant induit dans les aimants relativement à un harmonique du rang ν de la force magnétomotrice
est égale à la vitesse relative de cet harmonique. Par conséquent, en figure 2.36 il apparaît des vitesses
relatives 5pc où c est entier.
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2.4.3.2.2 Densité de courant induite dans les aimants sous l’effet d’un harmonique de la force magnéto-
motrice

Outre la vitesse relative du champ induit par l’harmonique, un autre élément est indispensable pour
l’évaluation des pertes, à savoir la densité des courants induits dans les aimants. Lorsque l’harmonique
tourne d’une façon asynchrone avec le rotor, le champmagnétique associé à cet harmonique de la force
magnétomotrice crée un certain courant induit dans les parties conductrices du rotor. Pour pouvoir
calculer analytiquement cette densité, plusieurs hypothèses sont posées:

1. Le courant dans les bobines est supposé être équivalent à une densité linéique d’épaisseur in-
finiment petite, distribuée sur les ouvertures des encoches

2. Les tôles statoriques et rotoriques sont à perméabilité magnétique infinie, en plus, leur conduc-
tivité électrique est négligée.

3. Les courants induits dans les aimants sont dirigés selon l’axe z, l’effet de bouclage du courant
dans l’aimant est négligé (aimant de longueur infinie).

4. La perméabilité magnétique des aimants est supposée égale à celle de l’air, la conductivité
électrique de l’aimant est égal à σm

5. On néglige l’effet d’encoche statorique afin d’établir le modèle, la fonction de perméance de
l’entrefer est constante. Cependant, on s’intéressera ultérieurement à la relation liant les pertes
totales dans les aimants avec les pertes dues à la fois aux harmoniques de la force magnéto-
motrice et aussi à ceux par effet d’encochage.

6. L’effet du champ magnétique dû au courant induit dans l’aimant est négligeable.

7. Le modèle de calcul des pertes établi suppose que le champ magnétique dans les aimants est
sinusoïdal.Par conséquent, le calcul des pertes dans les aimants dues à un champ magnétique
non sinusoïdal se fait en superposant les pertes dues à chaque harmonique du champmagnétique
(calcul harmonique par harmonique).

De ce fait, on rappelle la relation entre la densité linéique du courant Jm(θs , t )ν et la force magnéto-
motrice d’un harmonique spatial ν[97]:

Jm(θs , t )ν =
ν

Ral s
( f mm(θs , t ))ν (2.76)

La densité linéique totale de la machine s’écrit de la forme :

Jm(θs , t ) =
∞∑
ν=1

∞∑
u=1

N(Wmax )νiu

2

ν

Ral s

[
cos(±νθs +uωt ±Φi u −Φi ν)

]
(2.77)

Suite à cette densité du courant, un champmagnétique est induit dans l’entrefer. Les hypothèses posées
dans cette partie permettent d’établir que la divergence du vecteur potentiel magnétique est nulle dans
l’entrefer et dans les aimants , pour cela on a :

∇2(A) = 0 (2.78)

La solution de l’équation 2.78 s’écrit de la forme :

A(rag ,θs) =
∞∑
ν=1

[
(K1)νr νp

ag + (K2)νr−νp
ag

]
cos(pνθs) (2.79)

93



CHAPITRE 2. CONCEPTION DES STRUCTURES ROTORIQUES À AIMANTS
PERMANENTS DÉPOSÉS EN SURFACE À DOUBLE POLARITÉ

Les conditions aux limites permettent de calculer les constantes K1ν et K2ν, ces conditions sont la
nullité de la composante tangentielle de l’induction sur l’interface rotor/aimants et la continuité de la
composante tangentielle du champ magnétique H sur l’interface stator/entrefer.

A(rag ,θs , t ) =µ0

∞∑
ν=1

∞∑
u=1

R−νp+1
al s (r νp

ag +R2νp
r r−νp

ag )

Gν

N(Wmax )νiu

2

ν

Ral s

[
cos(±νθs +uωt ±ϕi u −Φbν)

]
(2.80)

Dans le but de calculer la densité du courant induit dans les aimants, on exprime le potentiel magné-
tique dans le repère rotorique tournant. on pose alors θs = pθr +pωr t avec ω = pωr . En remplaçant
dans l’équation 2.80, on obtient:

A(rag ,θs , t ) =µ0

∞∑
ν=1

∞∑
u=1

R−νp+1
al s (r νp

ag +R2νp
r r−νp

ag )

Gν

N(Wmax )νiu

2

ν

Ral s

[
cos(p(u ±ν)ωr t ±pνθr ±ϕi u −Φbν)

]
(2.81)

Le potentiel magnétique obtenu, permet donc de calculer la densité de courant induit dans les aimants.
Dans le repère rotorique on obtient[52]:

Jm(rag ,θr , t ) = −1

ρ

∂A(rag ,θr , t )

∂t
+C f (t ). (2.82)

C f (t ) étant une constante calculée afin d’imposer une densité de courant nulle dans chaque bloc
d’aimant. Il vient : ∫ Rm

Rr

∫ αp
2

−αp
2

Jmr dr dθr = 0. (2.83)

où Rm est le rayon extérieur des aimants. Les pertes par unité de longueur dans les aimants sont
données par :

Pai m = 2p
Lmωr

2π

∫ ωr
2π

0

∫ Rm

Rr

∫ αp
2

−αp
2

ρJ2
mr dr dθr d t =

∞∑
ν=1

∞∑
u=1

(Pcuν+Pauν) (2.84)

Les deux variables Pcuν et Pauν sont données par [52] :

Pcuv =
Lmµ

2
0αp p

ρ

∞∑
ν=1

∞∑
u=1

J2
uν

ω2
ν

G2
ν(νp)2

{
(

Rm

Ral s
)2νp + R2

al sR2
m

2νp +2

[
1− ( Rm

Ral s
)2νp+2

]
+ (

Rr

Ral s
)2νp +R2

al s(R2
m −R2

r )+ (
Rr

Ral s
)2νp R2

al sR2
r Fν

}
Pauv =

−8Lmµ
2
0p

αpρ

∞∑
ν=1

∞∑
u=1

J2
uν

H2
νω

2
ν

G2
ν(νp)4

sin2(νp
αp

2 )

R2
m −R2

r

(2.85)

Juν =
N(Wmax )νiu

2

ν

Ral s
(2.86)

Hν = (
Rm

Rs
)pν RsR2

m

pν+2
[1− (

Rr

Rm
)νp+2]+ (

Rr

Rs
)νp Ral sR2

r Eν (2.87)

Fν =


( Rm

Rr
)−2νp+2−1

−2νp+2 si νp 6= 1

ln( Rm
Rr

) si νp = 1
(2.88)

Eν =


( Rm

Rr
)νp+2−1

νp+2 si νp 6= 2

ln( Rm
Rr

) si νp = 2
(2.89)

Dans lamachine 20/8 étudiée , il existe une relation entre l’harmonique d’alimentationu et l’harmonique
spatial apparaissant ν suite à cette alimentation:

ν = 5c ±u (2.90)
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Si la stratégie d’alimentation de la machine est mono-harmonique, donc u admet une seule valeur,
les pertes totales sont la somme des pertes engendrées par chaque harmonique spatial de rang ν ap-
paraissant dans la force magnétomotrice avec le rang donné dans l’équation 2.90. Par ailleurs, pour
la stratégie bi-harmonique d’alimentation, les pertes totales sont la somme de pertes engendrées par
l’harmonique u = 1 du courant avec celles induites à cause de l’harmonique u = 3. La validité de la
superposition suite à une alimentation bi-harmonique sera donc examinée par éléments finis dans la
section prochaine. A ces pertes, s’ajoute les pertes à vide, ce qui permet de prédire un modèle général
des pertes suite à une alimentation bi-harmonique. Il vient :

Ph1,h3 = Pai m h1 +Pai m h3 +Ppm 0 (2.91)

2.4.3.3 Comparaison au niveau des pertes des aimants entre les deuxmachines 20/8/5 et 12/8/3:
Validation par éléments finis des résultats

Dans cette partie, une comparaison est établie entre les deux machines 12/8/3 et 20/8/5 concernant
les pertes dans les aimants lorsque les deux machines sont introduites comme des moteurs assurant le
profil de propulsion d’une hélice. A part la comparaison entre les deux machines , cette étude va nous
servir en plus pour valider les modèles des pertes déjà présentés pour les deux machines. Puisque les
deux machines possèdent le même nombre des pôles, la fréquence d’alimentation est identique pour
les deux machines, les valeurs des pertes dans les aimants dépendent principalement de l’amplitude
et la vitesse relative des harmoniques de la force magnétomotrice.

En effet, le profil hélice assuré par les deux machines, donne le couple comme carré de la vitesse
de rotation de la machine. Il vient :

Tem(Nr ) = Khω
2
r (2.92)

Les deux machines étudiées sont censées produire une puissance de 9kW à 3000 tr/min. De ce fait,
la valeur de Kh est égale à 2.09.10−4N.m./(r ad/s)2. La figure 2.37 donne la figure du profil d’hélice
demandé.
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Figure 2.37 – Profil couple/vitesse d’hélice

Tout d’abord, on va commencer par déterminer les pertes cuivre pour chaque machine, résultantes
des courants injectés dans les deux machines afin d’obtenir le profil réquis. Ensuite, les valeurs des
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pertes dues aux effets de la force magnétomotrice sont calculées par éléments finis pour les deux
machines. On finit l’étude en comparant les pertes totales dans les deux machines. La machine 20/8/5
présentée dans cette partie, est alimentée soit par le premier harmonique du courant, soit le troisième
harmonique du courant, soit les deux ensembles. Le but sera également, de prévoir pour la machine
20/8 , quelles sont les stratégies adéquates d’alimentation. Finalement, la comparaison se fait au niveau
du rendement, pour les deux machines, pour choisir celle assurant au mieux ce fonctionnement avec
le moins de pertes, notamment au niveau des aimants.

2.4.3.3.1 Machines propulseur d’hélice :Pertes cuivre dans les deux 20/8 et 12/8

Dans cette partie, on va calculer les valeurs efficaces des courants correspondant à chaque stratégie
d’alimentation pour chaque machine. Les équations 2.50, 2.51 et 2.52 sont utilisées pour calculer
ces valeurs pour la machine 20/8. La machine 12/8 sera elle alimentée uniquement par un courant
sinusoïdal. La détermination de ces courants exigent la détermination de la force électromotrice de
chaque machine qui est donnée en 2.38: En observant la force électromotrice des deux machines il
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Figure 2.38 – Force électromotrice pour les deux machines 20/8/5 et 12/8/3 à la vitesse 2000tr/min.(a)
Forme d’onde. (b) Spectre

apparait que les valeurs de crête des forces électromotrices des deux machines sont identiques. Cela
peut se comprendre puisque le volume d’aimant est le même. Le passage d’une machine 3 -phases à
une machine 5-phases avec la modification de la couche d’aimants n’induit qu’une redistribution du
flux entre les harmoniques et par conséquent, entre les deux machines fictives.

Comme le couple de charge est fonction du carré de la vitesse, le courant injecté, à chaque vitesse
Nr pour chaque machine, est encore fonction du carré de vitesse. En utilisant les équations2.50, 2.51
et 2.52 , il vient : 

(Ih1)20/8(Nr ) =
KhN3

r

5(E1)20/8
= 5.57.10−5N2

r

(Ih3)20/8(Nr ) =
KhN3

r

5(E3)20/8
= 5.06.10−5N2

r

(Ih1,3)20/8(Nr ) =
KhN3

r

5
√

(E1)2
20/8 + (E3)2

20/8

= 3.74.10−5N2
r

(Ih1)12/8(Nr ) =
KhN3

r

5(E1)12/8
= 3.13.10−5N2

r

(2.93)

Notons que ces équations, donnent les ampère-tour nécessaires pour obtenir le couple demandé selon
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le profil.

La fonction des pertes cuivre en fonction de la vitesse pourra être déterminée pour chaque machine
en considérant un coefficient de remplissage élevé pour chaque machine de 0.8. En considérant les
résistances par phase pour chaque machine sont :(Rs)12/8 = 0.064mΩ et (Rs)20/8 = 0.11mΩ, il vient:

((Pcu)h1)20/8 = 8.45.10−13N4
r

((Pcu)h3)20/8 = 7.10−13N4
r

((Pcu)h1,3)20/8 = 3.8.10−13N4
r

((Pcu)h1)12/8 = 1.88.10−13N4
r

(2.94)

La figure 2.39 présente la comparaison des pertes cuivre pour les deux machines. A ce niveau il
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Figure 2.39 – Pertes cuivre pour les deux machines 20/8/5 et 12/8/3 pour le profil d’hélice

apparaît que lamachine 12/8/3 présentemoins de pertes cuivre. Cela s’explique du fait d’une résistance
plus faible liée à une surface d’encoche plus grande. Toutefois, l’approche des pertes cuivre pour
calculer le rendement global n’est pas suffisante , puisqu’il faut prendre en compte les pertes dans
les aimants. Les pertes cuivre supplémentaires dans la machine 20/8/5 ne constituentpas un problème
dans lamesure où la chaleur résultante de ce type des pertes est évacuée facilement par refroidissement.

2.4.3.3.2 Calcul des pertes dans les aimants dans les deux machines 12/8/3 et 20/8/5 : Comparaison avec
le calcul analytique

Les deux machines dans cette partie assurent la propulsion d’une hélice dont le profil est déjà défini
dans la partie précédente. Le but est d’appliquer le modèle analytique déjà élaboré pour estimer les
pertes dans les aimants dans les deux machines 20/8/5 et 12/8/3 suite à leur alimentation par des
courants assurant le couple demandé en fonction de la vitesse de rotation. La figure2.40(a) montre la
comparaison entre le calcul analytique et le calcul en éléments finis des pertes aimants dans les deux
machines. Il apparait que le modèle analytique permet d’estimer correctement les tendances pour les
pertes dans les aimants.

La première conclusion à tirer de cette étude, est que le fonctionnement de la machine 20/8/5 avec
l’harmonique de rang 3, présente un défaut majeur, se manifestant par les valeurs élevées des pertes
dans les aimants. Comparant ces pertes avec celles de la machine 12/8/3, on voit que cette dernière
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admet légèrement plus de pertes jusqu’à la vitesse 2000 tr/min, mais qu’une fois cette vitesse dépassée,
la machine 20/8/5 n’est plus intéressante si on considère uniquement l’alimentation par l’harmonique
de rang 3.

Par contre, la stratégie d’alimentation bi-harmonique et celle avec le premier harmonique de
courant de la machine 20/8 sont plus avantageuses du point de vue pertes dans les aimants dans la
plage de vitesse où le profil couple/vitesse est défini. L’examen des pertes totales montre que la ma-
chine 12/8 génère plus de perte que la machine 20/8 alimentée en mode h1 et à peu pres le même
niveau de pertes en cas d’alimentation en mode h1,3. Ceci étant dans le cas de l’alimentation avec
stratégie h1,3 l’évacuation de la chaleur sera plus aisée pour la machine 20/8 que pour la machine 12/8
dont le siège principal des pertes se situe au rotor, plus difficile à refroidir. De ce fait, le remplacement
de la machine 12/8/3 par une machine 20/8/5 apparaît comme intéressant afin d’éviter des pertes im-
portantes dans les aimants, si les stratégies adéquates et certes plus complexes d’alimentation pour la
machine 20/8/5 (h1 et h1,3) sont adoptées.

Par conclusion, les pertes totales ne sont pas le seul critère à considérer quand on compare deux
machines, c’est aussi la répartition des pertes entre les différentes parties conductrices de la machine,
qui permet de juger la performance de chaque machine. Les pertes dans les aimants sont plus critiques
que les pertes cuivre, du fait leur influence directe sur la magnétisation des aimants et par suite la
compacité de la machine.
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Figure 2.40 – (a) Comparaison des pertes dans les aimants (b) Pertes totales dans les deux machines

2.4.4 Loi de comportement des pertes dans les aimants dans la zone de défluxage

Le modèle des pertes établi précédemment ne dépend que des amplitudes des courants injectés dans
la machine. L’effet des déphasages ϕ1 et ϕ3 entre le courant et la f.é.m n’est pas présent dans ce
modèle. En effet, l’étude dans [92] montre que le modèle analytique proposant la superposition entre
les pertes à vide et les pertes dues à la force magnétomotrice, n’est précis que pour un déphasage nul
entre la force électromotrice et le courant. Dans le même travail, on montre que l’introduction d’un
déphasage entre le courant et la force électromotrice , soit dans le sens de défluxage ou renforcement
de flux, aboutit à une réduction ou une augmentation respectivement des pertes dans les aimants. Ce
fait est dû principalement , au fait que la procédure de défluxage/renforcement de flux modifie le con-
tenu harmonique du champ de l’entrefer par rapport à l’hypothèse de déphasage nul, et par suite les
aimants sont exposés à un champ magnétique différent.
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Les auteurs dans [92] évoquent des termes supplémentaires dépendant principalement du déphasage
entre la force électromotrice et le courant, qui viennent modifier le modèle des pertes et le rend plus
précis et adapté pour plus de points de fonctionnement de la machine. Suite à cette “correction”du
modèle, on voit que le modèle analytique, sans le déphasage introduit, sous/sur-estime les pertes selon
le déphasage (fluxant ou défluxant respectivement) de +/-15% respectivement. Cela prouve enfin que
l’hypothèse des pertes constantes pour la même densité du courant, indépendamment de déphasage,
n’est pas aberrante.

Par conséquent, à haute vitesse quand la limite de tension est bien atteinte, le modèle des pertes
utilisé dans la section précédente devrait être modifié de façon à prendre en compte ce déphasage entre
la force électromotrice et le courant. Dans ce contexte du travail, il faut plutôt parler du déphasage
entre le courant et la force électromotrice de chaque machine fictive. L’objectif est de pouvoir calculer
les pertes dans les aimants en fonction de déphasage pour chaque stratégie de contrôle de la machine.
Pour chaque harmonique d’alimentation, les pertes dans les aimants sont calculées par éléments finis
pour différentes valeurs des densités de courant et différentes valeurs de déphasage.

2.4.4.1 Pertes dans les aimants en alimentant la machine principale

Le calcul en éléments finis des pertes dans les aimants pour différentes valeurs de Ih etϕ1 mène à la fig-
ure 2.41 ,où on représente les différentes valeurs des pertes. Les densités du courant varient 1A/mm2

et 20A/mm2. Le déphasage entre la force électromotrice de la machine principale et le courant varie
entre −π et π. La vitesse de rotation pour les calculs effectués est égale à 2000tr/min, ce qui cor-
respond à une fréquence d’alimentation de 133.3 Hz. La figure 2.41 montre que les pertes dans les
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Figure 2.41 – Pertes dans les aimants suite à une alimentation par le premier harmonique du courant,
vitesse 2000 tr/min

aimants sont périodiques. De ce fait, il est possible de développer ces pertes en série de Fourier. Ces
pertes dépendant principalement de la densité de courant injectée, du déphasage ϕ1 et de la fréquence
d’alimentation. Étant donné que la fréquence est fixe dans ce cas, le développement des pertes en série
de Fourier s’écrit:

(Ppm)h1((Js,h1), f = 133.3) = P0(Js,h1)+
∞∑

h=1
Ph(Js,h1 cos[hϕ1 +αh(Js,h1)] (2.95)
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Js,h1 est la densité du premier harmonique du courant. La décomposition spectrale des courbes dans
la figure 2.41 montre qu’il suffisant de développer l’équation précédente 2.95 jusqu’à l’ordre 1. De ce
fait, cette équation s’écrit sous de la forme :

(Ppm)h1(Js,h1, f = 133.3) = P0(Js,h1)+P1(Js,h1)cos[ϕ1 +α1(Js,h1)] (2.96)

On repère la variation de chaque terme en fonction de la densité du courant. Les figures 2.42 présentent
la variation de chaque coefficient de l’équation 2.96 en fonction de la densité du courant injecté dans
la machine.
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Figure 2.42 – (a) Variation de la fonction P0(Js,h1) en fonction de la densité du courant Js,h1 du troisième
harmonique. (b) Variation du coefficient P1(Js,h1) en fonction de la densité du courant du troisième
harmonique Js,h1.

Comme on peut observer dans la figure 2.42, les deux coefficients, nécessaires à l’évaluation des
pertes s’écrivent sous la forme donnée par l’équation 2.97. La variation de P0(Js,h1) est parabolique en
fonction de la densité du courant du premier harmonique Js,h1. De l’autre côté P1(Js,h1) est une droite
qui passe par l’origine, sa quantité représente 10% des pertes pour chaque valeur du courant.{

P0(Js,h1) = (C0)h1 + (C1)h1J2
s,h1

P1(Js,h1) = (C2)h1Js,h1
(2.97)

De plus, quelque soit la densité du courant injecté dans la machine, le maximum des pertes est at-
teint à l’angle ϕ1 = −1.25r d , d’où α1(Js,h1) = 1.25. C’est avec cette équation qu’on peut avoir une
idée globale sur les pertes développées dans la machine suite à une alimentation avec un premier har-
monique du courant. Enfin, l’erreur d’estimation de cette approche sera étudiée dans la section 2.4.4.3

2.4.4.2 Pertes dans les aimants en alimentant la machine secondaire

La même procédure pour calculer les pertes dans la machine principale est aussi adoptée pour trouver
la cartographie des pertes dans les aimants suite à l’alimentation de la machine secondaire. Les pertes
sont aussi périodiques en fonction de ϕ3, elles peuvent être développées en série de Fourier identique-
ment à l’équation 2.96. Par conséquent, dans le cas de l’alimentation en troisième harmonique du
courant on a :

(Ppm)h3(Js,h3, f = 400) = P0(Js,h3)+P1(Js,h3)cos[ϕ3 +α3(Js,h3)] (2.98)

Le développement en série de Fourier jusqu’à le premier ordre est justifié par la forme quasiment
sinusoïdale de la variation des pertes en fonction du déphasage ϕ3 comme montre la figure 2.43. La
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fréquence dans ce cas est égale à 400 Hz (3 fois celle pour l’alimentation en troisième harmonique).
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Figure 2.43 – Pertes dans les aimants suite à une alimentation par le troisième harmonique du courant,
vitesse 2000 tr/min

De même que la démarche effectuée dans la section précédente, les fonctions P0(Js,h3) et P1(Js,h3)

varient paraboliquement et linéairement en fonction de la densité de courant du troisième harmonique
Js,h3 respectivement, comme illustré dans la figure 2.44. De la même manière que l’équation 2.97, ces
fonctions sont exprimées donc par l’équation suivante:{

P0(Js,h3) = (C0)h3 + (C1)h3J2
s,h3

P1(Js,h3) = (C2)h3Js,h3
(2.99)

Les pertes dues à l’harmonique du rang 3 sont encore 15 fois supérieure à celles dues à l’injection de
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Figure 2.44 – (a) Variation de la fonction P0(Js,h3) en fonction de la densité du courant Js,h3 du troisième
harmonique. (b) Variation de la variation P1(Js,h3) en fonction de la densité du courant du troisième
harmonique Js,h3.

l’harmonique 1. Ces calculs prouvent de nouveau l’impact négatif de cet harmonique sur les aimants.
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La comparaison entre les deuxmachines 12/8/3 et 20/8/5 précédemment effectuéemontre l’importance
d’éviter l’injection de cet harmonique seul dans la machine.

Le tableau 2.7 donne les coefficients (C0)h , (C1)h et (C2)h ainsi que l’angle αh pour chaque
stratégie de contrôle. Une régression linéaire permet de calculer les coefficients directeurs des droites
obtenues (C2) et les coefficients du parabole((C1)h). (C0)h est le terme qui représente les pertes à
vide dans la machine ((Ppm)0), il est identique pour les deux stratégies d’alimentation. L’angle de
déphasage αh pour laquelle les pertes dans les aimants sont maximales est également identique entre
les deux stratégies de contrôle.

Alimentation
Coefficient

(C0)h (C1)h (C2)h αh(rd)

h = 1 42.61 0.23 1.656 1.25
h = 3 42.61 6.417 19.52 1.25

Table 2.7 – Coefficients du modèle de comportement des pertes dans les aimants pour les deux straté-
gies d’alimentation (vitesse 2000 tr/min).

Une fois que le modèle établi, il suffit maintenant de le comparer avec les calculs éléments finis,
pour s’assurer que la précision du modèle est acceptable. Dans la figure 2.45, on montre la compara-
ison entre le modèle de comportement et le calcul en éléments finis. La comparaison se fait pour
4 densités du courant (5,10,15 et 20A/mm2). Les résultats montrent une bonne concordance entre
les résultats. On remarque l’existence d’un écart entre les deux modèles, notamment au niveau de
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Figure 2.45 – Comparaison entre le loi de comportement et le modèle éléments finis pour une alimen-
tation. (a) Alimentation en premier harmonique. (b) Alimentation en troisième harmonique

l’alimentation par l’harmonique 1 du courant. La précision peut être amélioré en augmentant l’ordre
de développement en série de Fourier des fonctions des pertes.

2.4.4.3 Pertes dans les aimants en alimentant les deux machines fictives

Dans le cas d’une alimentation bi-harmonique de la machine, il n’est pas possible pratiquement de
déterminer les pertes dans les aimants en fonction de la densité des courants, vu que pour chaque
valeur de Js , il existe une infinité de répartition entre les deux harmoniques 1 et 3. Contrairement au
cas de l’alimentation mono-harmonique où les pertes dépendent uniquement de la densité des courants
et du déphasage, elles dépendent de quatre variables (courant et déphasage de chaque machine fictive)
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dans le cas d’une alimentation bi-harmonique.

La question à laquelle on va répondre dans cette partie est celle de la détermination de la loi de
comportement des pertes dans les aimants avec une alimentation bi-harmonique. On examinera s’il
y a une relation qui existe entre la loi de comportement lors de cette alimentation bi-harmonique et
les deux lois de comportement correspondante à l’alimentation mono-harmonique. La construction
d’une cartographie, selon l’approche utilisée précédemment va aboutir à des calculs en éléments finis
très volumineux. Si on considère uniquement 10 valeurs pour chaque variable, on a besoin de 10000
simulations en éléments finis pour construire cette cartographie des pertes. Cette approche est donc
abandonnée pour ce type d’alimentation.

Le modèle analytique précédemment présenté (voir équation 2.91), prédit que la superposition
des pertes provoquées par chaque harmonique du courant séparément est suffisante pour construire la
loi de comportement dans le cas d’alimentation bi-harmonique. En effet, ce modèle étant bien utilisé
dans l’hypothèse MTPA, il faut aussi tester sa validité dans le cas où un déphasage existe entre la force
électromotrice et le courant.

Dans un premier temps, il faut tester la validité de la superposition , en utilisant uniquement des
valeurs issues du calcul en éléments finis. On considère alors un ensemble de points aléatoires de coor-
données [I1 ϕ1 I3 ϕ3] générés dans l’espace de 4 dimensions. Ces points sont simulés par éléments
finis et les résultats des pertes sont comparés avec les pertes issues de deux vecteurs [I1 ϕ1 0 0] et
[0 0 I3 ϕ3]. Un ensemble de 850 points aléatoires sont considérés dans cette simulation.Ces points
sont choisis aléatoirement tel que :



1A/mm2 ≤ Js,h1 ≤ 20A/mm2

1A/mm2 ≤ Js,h3 ≤ 20A/mm2√
J2

s,h1 + J2
s,h3 ≤ 20A/mm2

−π≤ϕ1 ≤π
−π≤ϕ3 ≤π

(2.100)

Notons que lorsqu’on effectue la somme entre les pertes dues au vecteur [I1 ϕ1 0 0] et celles dues
au vecteur [0 0 I3 ϕ3] , l’effet d’encochage sera considérée deux fois , par suite il faut retrancher cette
valeur lors de la comparaison. La figure 2.46 (b) montre la distribution des pertes et la comparaison
avec la somme des pertes. Les résultats montre clairement la possibilité de considérer que les pertes
totales dues à une alimentation bi-harmonique est la somme des pertes engendrées par chaque har-
monique de courant lors de l’alimentation mono-harmonique. La première figure 2.46(a) représente
la répartition des courants entre le premier harmonique et la troisième harmonique des points simulés
avec leur déphasage correspondant.

Ce résultat est intéressant dans le sens où elle facilite l’analyse des machines à pôles lisses. La
théorie de l’indépendancemagnétique de deuxmachines fictives pourrait être poursuivie pour l’évaluation
des pertes dans les aimants . Ce résultat vient valider la tendance du modèle analytique utilisé dans la
section précédente qui confirme également cette propriété.

Une fois assuré que la superposition des pertes est adéquate pour le calcul des pertes totales pour
une alimentation bi-harmonique, il est possible d’établir le modèle de comportement des pertes dans
les aimants à partir du modèle de comportement des pertes pour une alimentation mono-harmonique
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Figure 2.46 – Comparaison entre le modèle de superposition des pertes avec les pertes calculés en
éléments finis.

du courant à une vitesse de rotation donnée. Ce modèle s’écrit donc :

(Ppm)h1,3 = (Ppm)0 + (C1)h1J2
s,h1 + (C1)h3J2

s,h3 + (C2)h1Js,h1 cos(ϕ1 +α1)+ (C2)h3Js,h3 cos(ϕ3 +α3)

(2.101)
Ce modèle est valable quelque soit la fréquence d’alimentation de la machine. La figure 2.47 montre
également la comparaison entre ce modèle de comportement dans l’équation 2.101 et les simulations
en éléments finis. La valeur moyenne de l’erreur avec ce modèle de comportement ne dépasse pas le
5% en considérant tous les points simulés. Parmi les points de fonctionnement simulés, Il existe 15
points où l’erreur dépasse la valeur de 15%. En examinant les valeurs des pertes de ces points, on
observe que ces points correspondent à de faibles valeurs de pertes. En effet, les valeurs des pertes
sont inférieures à 120 W, la densité du courant de chaque harmonique du courant de dépasse pas le
4A/mm2. On remarque également que la moitié des points présentent une erreur inférieure à 5%.

L’importance de la prise en compte des pertes dans les aimants par un modèle de comportement
est la possibilité d’introduire ce modèle lors de la synthèse de commande optimisée de la machine.
Classiquement, ce sont uniquement les pertes cuivre qui sont prises en compte lors de cette synthèse.
Avec ce modèle de comportement, où les pertes dans les aimants dépendent encore de la densité du
courant, il est possible d’élaborer une stratégie de contrôle avec un maximum de couple et minimum
de pertes dans les aimants ou de pertes totales. Le degré de liberté supplémentaire dans le contrôle,
disponible dans cette machine, permet d’optimiser le contrôle de la machine sous différentes con-
traintes, notamment les pertes. Ce modèle permet donc d’éviter les vecteurs courants provoquant des
échauffements importants au niveau des aimants.
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Figure 2.47 – (a) Comparaison entre le modèle de comportement et les résultats éléments finis (b)
Erreur en % entre le modèle du comportement et le calcul en éléments finis.

2.4.4.4 Variation des pertes dans les aimants en fonction de la vitesse de rotation

Dans le modèle de comportement des pertes établi dans les sections précédentes la vitesse était de
2000 tr/min. Le fonctionnement de la machine à différentes vitesses de rotation nécessite la déter-
mination de ces pertes sur différentes vitesses de rotation. Dans la section 2.4.2.2.2, la variation des
pertes dues aux effets d’encoche en fonction de la vitesse de rotation a été déterminée. Dans cette
partie, on va procéder aux calculs des pertes dues aux harmoniques à la force magnétomotrice aux
différentes vitesses de rotation.
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Analytiquement, l’équation 2.85, montre que la variation des pertes est fonction carré de la vitesse
relative des harmoniques. Or, cette dernière s’exprime linéairement en fonction de la fréquence
d’alimentation (voir équation 2.75), par conséquent les pertes dues à la force magnétomotrice est
une fonction carrée de la vitesse de rotation de la machine. Cependant , le modèle analytique prévoit
une partie du modèle de comportement: c’est la partie indépendante du déphasage entre la force élec-
tromotrice et le courant donnée par (Ppm)0 + (C1)2

h1J2
s,h1 + (C1)2

h3(Js,h3)), mais la partie dépendante du
déphasage est absente. De ce fait, il est judicieux d’examiner ces variations en fonction de la vitesse
de rotation par un calcul en éléments finis.

On sait déjà, d’après l’équation 2.65 que la variation des pertes à vide est fonction de N1.81
r . il reste

donc à déterminer la variation en fonction de la vitesse de l’autre partie du modèle de comportement.
Pour cela, on choisit 3 vecteurs du courant qui correspondent à trois points de fonctionnement de la
machine et simulés en élements finis à des vitesses de 4000,8000 et 12000 tr/min. Ensuite, on retranche
la partie concernant les pertes à vide, pour distinguer la partie des pertes dues uniquement à la force
magnétomotrice. La figure 2.48 présente donc la variation des ces pertes, avec la courbe de régression
qui régit la variation des ces pertes. Contrairement au modèles analytiques où la variation de toutes
les pertes est en fonction du carrée de la vitesse, le modèle du comportement issu du modèle éléments
finis, vient confirmer que la variation des pertes dues à la force magnétomotrice est fonction de N1.62

r .

Figure 2.48 – Variation des pertes dans les aimants pour quelques vecteurs courants en fonction de la
vitesse de rotation (hors des pertes à vide)

Il est possible, en se basant sur les résultats précédemment exhibés, d’établir un modèle de com-
portement des pertes dans les aimants quelque soit l’amplitude du courant, leur déphasage par rapport
à la force électromotrice et la vitesse de rotation (i.e. la fréquence d’alimentation). Ce modèle est
donné par l’équation 2.102, et il apporte des corrections aux modèles analytiques où la variation des
pertes est fonction carré de la vitesse et indépendante du déphasage. Cela permet d’éviter les suresti-
mations importantes des pertes à haute vitesse. Ce modèle est encore indispensable quand les pertes
dans les aimants interviennent dans la synthèse du contrôle à haute vitesse. Comme C0 est le terme
qui représente les pertes dans les aimants à vide, sa variation en fonction de la vitesse est fonction
de N1.81

r , comme montrée dans l’équation 2.4.2.2.2, le modèle de comportement global s’écrit de la

106



CHAPITRE 2. CONCEPTION DES STRUCTURES ROTORIQUES À AIMANTS
PERMANENTS DÉPOSÉS EN SURFACE À DOUBLE POLARITÉ

forme suivante:

(Ppm)h1,3
(
Js,h1, Js,h3,ϕ1,ϕ3,Nr

)
= C0

N1.81
r

20001.81 + N1.62
r

20001.62

(C1)h1J2
s,h1 + (C1)h3J2

s,h3+
(C2)h1Js,h1 cos(ϕ1 +α1)+
(C2)h3Js,h3 cos(ϕ3 +α3)

 (2.102)

2.5 Caractéristiques couple/vitesse de la machine 20/8/5 à aimants dé-
posés

La particularité de la machine 20/8/5 avec les deux machines fictives présentant la même capac-
ité de production du couple, aboutit à une autre fonctionnalité intéressante déduite de la stratégie
d’alimentation de la machine. En effet, les deux machines fictives sont capables de produire un couple
à partir les deux harmoniques p et 3p respectivement. Ce qui fait que la machine se comporte à la fois
comme une machine à p ou 3p paires des pôles, selon la stratégie d’alimentation [98][99].

Ce changement de la polarité de la machine selon la commande peut être qualifié de “commuta-
tion électronique des pôles”. Les techniques connues de la commutation électroniques de pôles sont
déjà utilisées [100][101][5][102][58][103][6] ,et basés sur différents principes qui utilisent tous des
circuits supplémentaires pour assurer la commutation des pôles comme montré dans la section 1.4 ;
la particularité de la machine 20/8/5, est que la polarité est imposée par l’onduleur et sa commande.
En fonction du rang de l’harmonique de courant, on bascule d’une polarité à l’autre entre les deux po-
larités de la machine sans circuit de puissance supplémentaire avec même la particularité de travailler
sur deux polarités simultanément .

Pour préciser cette fonctionnalité dans la machine, on s’intéresse à la caractérisation de la machine
dans le plan (Coupl e, vi tesse). Comme le couple total de la machine est la somme des couples
produits par les deux machines fictives, cette caractérisation en considérant des commandes optimales
permet d’observer la variation de la polarité dans ce plan couple/vitesse. Ainsi, à une vitesse donnée,
la machine possède la polarité de la machine fictive permettant de contribuer le plus au couple à pertes
données. Dans ce contexte, on cherche tout d’abord l’enveloppe des caractéristiques couple/vitesse
et puissance/vitesse qui représentent respectivement le couple maximal et la puissance maximale que
la machine peut produire. Ensuite, on s’intéresse à la recherche d’une caractéristique particulière qui
correspond à une puissance maximale constante à haute vitesse. Les paramètres de la machine sont
donnés dans le tableau 2.8

2.5.1 Enveloppe des caractéristiques couple/vitesse de la machine

Cette partie concerne la recherche du couple et puissance maximaux de la machine, ces grandeurs sont
limitées par les contraintes thermiques de la machine. Ces contraintes se traduisent classiquement par
une contrainte au niveau des pertes cuivre uniquement[99]. Cette approche est donc appliquée pour
chercher l’enveloppe des caractéristiques couple/vitesse et puissance vitesse.

2.5.1.1 formulation de problème d’optimisation

La recherche de l’enveloppe requiert la résolution de la fonction objectif suivante:

min
z

(−tem)

Zi n f ≤ z ≤ Zsup

fv (z, y) ≤ 0
fi (z) ≤ 0

(2.103)
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Table 2.8 – Paramètre de la machine considérée.

Puissance de base Pem = 7.7kW
Plage de puissance constante

[
2250r pm −4500r pm

]
Couple de base Tem,r = 34.0Nm

Tension de bus DC Vdc = 30V
Courant de base Ib = 290A

Nombre des apires pôles p = 4
Spp spp = 0.5

Longueur efficace Lm = 0.0923m
Diamètre extérieure Dext = 0.209m

Diamètre d’alésage du stator 2Rs = 0.1444m
Epaisseur de culasse statorique ty s = 0.011m

Entrefer mécanique g = 0.001m
Epaisseur de culasse statorique tyr = 0.011m

Epaisseur des aimants hm = 3g
Aimantation rémanente Br = 1.17T

Largeur d’encoche (τs , Pas de dent) 0.5τs

Ouverture d’encoche 0.25τs

Epaisseur du bec d’encoche tsc = 0.001m
Profondeur d’encoche ds = 0.0205m

Densité linéique du courant AL = 25.6×103A/m
Densité du courant js = 5×106A/m2

Les fonctions fv et fi sont données dans les équations 2.21 et 2.19. L’expression du couple est donnée
également par l’expression 2.22.

2.5.1.2 Résolution de problème d’optimisation correspondant à la recherche de l’enveloppe des
caractéristiques couple/vitesse

Le but alors de trouver la répartition entre les courants fictifs à basse vitesse permettant de maximiser
le couple et à haute vitesse celle respectant la limite de tension disponible admettant 15 V (Vdc /2)
comme valeur crête.

La figure 2.49 donne la valeur du couple maximum couple atteint par la machine sur la plage de
vitesse . L’effet de commutation de pôle est observé dans la machine , du fait que la machine sec-
ondaire contribue principalement à la production du couple à basse vitesse, par contre à haute vitesse,
c’est la machine principale qui contribue significativement à la production du couple. La répartition de
courant entre les deux machines fictives est donnée dans la figure 2.49. Cette répartition est exprimée
dans le repère de Park [o d1 q1 d3 q3]. Cette transformation, détaillée dans la partie 1.2.6.4
est obtenue par l’application de la matrice de rotation dans le repère de Concordia. Il vient :

[
Io,d1,q1,d3,q3

]
= (P

[
θ
]
)−1 [

CN
]−1

Ia,b,c,d ,e (2.104)

avec Ia,b,c,d ,e est le courant exprimé dans le repère statorique. La figure 2.51 montre la projection du
courbes dans les deux plans [d1 q1 d3] et [d1 q1 q3]. Le couplage est toujours en étoile, la
composante homopolaire est nulle.

La machine secondaire contribuant à une chute de tension importante, est fortement defluxée à
haute vitesse afin de respecter la tension du bus disponible pour l’alimentation de la machine. Après
cette procédure permettant d’obtenir l’enveloppe, un calcul des caractéristiques pour une puissance
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Figure 2.49 – Couple maximum atteint par la machine 20/8/5
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Figure 2.50 – Puissance maximale atteinte par la machine 20/8/5
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Figure 2.51 – Projection du trajectoire du courant. (a) Dans le plan (d1, q1,d3). (b) Dans le plan
(d1, q1, q3)
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constante est ensuite effectué. Cette puissance correspond à une puissance de 7.7kW pour les vitesse
supérieures à 2250 tr/min.

2.5.2 Détermination de la caractéristique couple/vitesse pour une puissance constante

La puissance est fixée à 7.7 kW dans la zone de puissance constante entre 2250 tr/min et 4500 tr/min.

2.5.2.1 Résolution de problème d’optimisation correspondant à une puissance constante à haute
vitesse

Cette fois-ci il faut modifier la fonction d’optimisation afin de chercher la répartition optimale qui
permet de garantir une puissance constante avec un minimum des pertes cuivre (Maximum Torque
Per Ampere MTPA). Le caractéristique à basse vitesse est la même que pour la partie précédente,
mais à haute vitesse , les caractéristiques sont modifiées dans le but d’obtenir une puissance de 7.7
kW. La fonction d’optimisation s’écrit donc de la forme :

min
z

(z2
1 + z2

3)

Zi n f ≤ z ≤ Zsup

fv (z, y) ≤ 0
fT(z) = 0

(2.105)

Le fT définit la contrainte en couple ; cette contrainte est donnée par :

fT(z) = T(z)− Pem

Ωr
(2.106)

La figure 2.52 montre les caractéristiques couple/vitesse obtenue, où pour une vitesse inférieure à
3200 tr/min, le couple est majoritairement produit par la machine secondaire. Au delà de cette vitesse
de rotation, c’est la machine primaire qui contribue plus à la production du couple.
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Figure 2.52 – (a) Couple/vitesse pour les machines fictives. (b) Puissance/vitesse

2.5.2.2 Évaluation des pertes dans la machine dans la zone de puissance constante

A cause de la fréquence d’alimentation relativement faible à basse vitesse, les pertes par courants in-
duits résultants de la variation du champ magnétique dans les parties conductrices de la machine sont
marginales devant les pertes cuivre. Cependant, dépassant la vitesse de base, la fréquence d’alimentation
induit des pertes importantes dans la machine qu’il est préférable de ne pas les négliger, notamment au
niveau des aimants. Lors de la recherche classique des caractéristiques couple/vitesse de la machine,
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ce sont uniquement les pertes cuivre qui sont prises en compte sur toute la plage de vitesse de la ma-
chine, sans prendre les autres pertes dans les aimants et le fer de lamachine, en particulier pourΩ≥Ωb .

Il est donc indispensable d’évaluer ces pertes résultantes de la commande optimale de la machine
résultante de la minimisation des pertes cuivre afin de juger de leur validité.

La figure 2.53 présente donc les pertes cuivre, fer (détaillé dans la partie 3.3.2 du chapitre 3) et
aimants calculées par éléments finis par le logiciel Maxwell 2D. La figure montre que les pertes fer et
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Figure 2.53 – Caractéristique Pertes/Vitesse pour la machine avec la stratégie MTPA.

les pertes dans les aimants sont significatives par rapport aux pertes cuivre. De ce fait, il faut changer
la stratégie d’alimentation de la machine de façon à garder le même couple et minimiser les pertes fer
et aimants dans la machine.

2.5.3 Nouvelle stratégie de contrôle : Maximum Torque Per Primary Machine

Dans cette partie, le but est d’introduire une nouvelle stratégie d’alimentation afin de conserver le
même niveau de couple obtenu dans la partie précédente et en même temps de remédier aux désavan-
tages de la stratégie précédente au niveau des pertes lors de la répartition des polarités p et 3p sur la
plage de vitesse. Du fait de la topologie de bobinage utilisé, cette machine ne génère pas beaucoup
des courants induits avec l’alimentation avec le premier harmonique du courant, la nouvelle stratégie
de contrôle à puissance constante, notée MTPPM est calculée de manière à maximiser la contribution
de la machine principale dans la production du couple.

2.5.3.1 Formulation de problème d’optimisation correspondante à la nouvelle stratégie d’alimentation

La formulation de problème d’optimisation s’écrit de la forme :

min
z

(−(tem)h1)

Zi n f ≤ z ≤ Zsup

fv (z, y) ≤ 0
fT(z) = 0

(2.107)

2.5.3.2 Résolution de problème d’optimisation correspondante à la stratégie MTPPM

Les figures 2.54 et 2.55montre les caractéristiques couple/vitesse et la caractéristique puissance/vitesse
de la machine pour la stratégie MTPPM . Avec la nouvelle stratégie de contrôle, le changement de pôle
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s’effectue à 2000 tr/min, par conséquent, la plage de vitesse de la machine est divisée moitié-moitié
entre les deux polarités p et 3p. Un autre point remarquable, est que la machine secondaire fonctionne
en mode générateur dans le but de faciliter l’augmentation de puissance de la machine principale en-
tres les vitesses 3200 tr/min et 4200 tr/min. Le couple généré par cette machine est un couple de
freinage permettant de garder la puissance au niveau de 7.7kW. La machine secondaire génère donc
une tension négative opposant à une partie de la tension produite par la machine principale pour garder
la tension dans la limite de contrainte définie.
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Figure 2.54 – Caractéristique couple/vitesse de la machine 20/8 obtenue avec la stratégie MTPPM
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Figure 2.55 – Caractéristique puissance/vitesse de la machine 20/8 obtenue avec la stratégie MTPPM

La répartition du courant dans le repère de Park pour les deux stratégiesMTPA etMTPPM est don-
née par la figure 2.56. Cette figure illustre le changement du trajectoire dans les deux plans (d1, q1,d3)

et (d1, q1, q3). Cette stratégie de contrôle privilégie le premier harmonique dans la production du cou-
ple. L’amplitude du courant de chaque harmonique normalisée par rapport au courant de base est
donnée par la figure 2.57. Le remplacement de la stratégie MTPA-CPR par la stratégie MTPPM fait
basculer une partie de la densité du courant vers la machine primaire, ce qui aboutit à la réduction des
pertes et équitabilité de la répartition des polarités sur la plage de vitesse de la machine.

112



CHAPITRE 2. CONCEPTION DES STRUCTURES ROTORIQUES À AIMANTS
PERMANENTS DÉPOSÉS EN SURFACE À DOUBLE POLARITÉ

0 1000 2000 3000 4000 5000
−200

−100

0

100

200

300

400

500

Vitesse de rotation (tr/min)

C
o
u

ra
n

t 
(A

)

 

 

MTPA−CPR(d
1
)

MTPA−CPR(q
1
)

MTPPM(d
1
)

MTPPM(q
1
)

0 1000 2000 3000 4000 5000
−400

−300

−200

−100

0

100

200

300

400

Vitesse de rotation (tr/min)

C
o
u

ra
n

t 
(A

)

 

 

MTPA−CPR(d
3
)

MTPA−CPR(q
3
)

MTPPM(d
3
)

MTPPM(q
3
)

(a) (b)

Figure 2.56 – Projection du trajectoire du courant pour les deux stratégies MTPA et MTPPM. (a)
Machine principale-Courants Id1 et Iq1. (b) Machine principale-Courants Id3 et Iq3.
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Figure 2.57 – Répartition du courant entre les deux harmoniques du courant pour les deux stratégies
de contrôle MTPA-CPR et MTPPM

2.5.3.3 Évaluation des pertes totales dues à la stratégie MTPPM et comparaison au niveau du
rendement

Le calcul en éléments finis des pertes pour la machine 20/8/5 est effectué également pour la stratégie
MTPPM et les résultats sont donnés dans la figure 2.58. En comparant la figure 2.53 , où sont exhibées
les pertes relatives au cas de l’alimentation MTPA, on peut observer que cette stratégie d’alimentation
possède plus de pertes cuivre qu’avec la commande MTPA. Cependant, ces pertes ne sont pas ma-
jeures dans les deux cas, leurs contributions aux pertes totales se réduisent au fur et à mesure que la
vitesse augmente, à cause de l’augmentation des pertes aimants et fer liées directement à la fréquence
d’alimentation.
Le deuxième point dans cette comparaison, ce sont les pertes totales dans la machine. Comme les
pertes dans les aimants sont inférieures à la stratégie MTPA, la stratégie MTPPM permet d’avoir des
pertes moins importantes jusqu’à la vitesse de 3200 tr/min. Ce fait se reflète par un rendement plus
important pour cette stratégie jusqu’à la vitesse 3200 tr/min d’après la figure 2.59.

En conclusion, la stratégie MTPA n’est pas la bonne solution pour avoir le maximum de rende-
ment et limiter l’échauffement des aimants. La stratégie MTPPM apparaît un peu plus intéressante
sur une large partie de la plage de vitesse de la machine (jusqu’à 3200 tr/min), où cette stratégie est
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Figure 2.58 – Pertes calculées correspondantes à la stratégie MTPPM.
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Figure 2.59 – Comparaison au niveau du rendement entre les deux machines stratégies MTPPM et
MTPA-CPR.

susceptible d’améliorer le rendement de la machine. Cependant, le problème des pertes persiste à
haute vitesse. Par conséquent, une nouvelle stratégie de contrôle “Maximum Torque Per Losses”est
nécessaire en introduisant les pertes comme contrainte d’optimisation, afin de prendre en compte la
limitation thermique dans les différentes parties de la machine lors de la synthèse de la commande.

2.6 Conclusion

Ce chapitre concerne la conception et la caractérisation d’un entraînement pentaphasé à double polar-
ité à aimants permanents. La caractéristique intrinsèque d’une telle machine est sa capacité à exploiter
d’une manière équivalente les deux harmoniques 1 et 3 d’espaces et du temps associés aux deux ma-
chines fictives principale et secondaire respectivement, ce qui se traduit par une capacité équivalente
pour les deux machines à produire le couple électromagnétique.

Le bobinage 20 encoches/8pôles a été adopté pour la machine double polarité car il a la capacité
d’une part à amplifier d’une manière significative l’amplitude de l’harmonique 3 de la force électro-
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motrice grâce au facteur de bobinage important et d’autre part, son faible contenu d’harmonique dans
la force magnétomotrice lorsqu’il est alimenté par le premier harmonique .

L’existence significative de l’harmonique 3 dans la force électromotrice permet d’assurer une fonc-
tionnalité “boost”importante à basse vitesse, mais ne permet pas de juger l’aptitude de cette machine à
fonctionner à haute vitesse avec un onduleur de tension dimensionné au sens du premier harmonique.
Une étude a été menée dans le but de déterminer quels sont les critères qui définissent l’aptitude d’une
structure de bobinage à fonctionner à haute vitesse avec cet onduleur. Il est apparu que les deux ma-
chines fictives doivent avoir une réaction d’induit suffisamment élevée avec des constantes de temps
électriques équivalentes, afin que le maximum de puissance disponible dans l’alimentation de puis-
sance soit délivré à la machine. Sous ces conditions, l’onduleur est capable d’alimenter la machine
secondaire, sans dégrader la puissance maximale de la machine à haute vitesse. Le classement des
différentes combinaisons encoches/pôles montre que le bobinage 20/8 est parmi les structures qui rem-
plissent les conditions déjà définies exploitant le maximum de puissance disponible dans l’onduleur.

Différentes structures rotoriques à aimants déposés ont été conçues et adaptées au bobinage sélec-
tionné afin d’obtenir E1 = E3. Plusieurs solutions ont été explorées avec des aimantations radiales et
parallèles. Une solution avec un rotor avec des aimantations radiales, remplissant le deux tiers du pas
polaire, où chaque pôle est divisé en deux aimants par demi-pôle a été retenue.

Cette machine a été caractérisée et comparée avec une machine pentaphasée avec un bobinage où
Spp = 1. La nouvelle structure 20/8 présente une forte capacité de la machine fictive secondaire par
rapport à la machine de référence 20/4. En plus, les constantes de temps électriques des machines
fictives sont de même ordre de grandeur pour la machine 20/8 contrairement à la machine 20/4, ce
qui permet à la nouvelle structure d’avoir une bonne exploitation de la tension de bus de l’onduleur à
haute vitesse et d’éviter les courants parasites lors de l’alimentation avec un onduleur MLI. Concer-
nant le couple de détente, la machine 20/8 permet d’avoir un couple de détente moins important et
une ondulation du couple à basse vitesse plus faible, du fait de l’effet de compensation présents lors
de l’alimentation avec les deux harmoniques du courant, car les couples produits par les machines
fictives sont en opposition de phase.

Les pertes dans les aimants et en charge sont évaluées pour cette machine, et ensuite comparées
avec celles d’une machine triphasée avec Spp = 0.5 12 encoches/8 pôles. Un modèle analytique est
établi et comparé avec le calcul en éléments finis afin d’examiner la tendance des pertes avec les dif-
férentes stratégies d’alimentation de la machine (h1,h3eth1,3). On montre que la machine 20/8 est
mieux au niveau des pertes dans les aimants si elle est alimentée avec h1 ou h1,3 . L’alimentation avec
le troisième harmonique du courant est à éviter du fait que les pertes importantes engendrées avec cette
stratégie d’alimentation. Le modèle analytique étant insuffisant pour estimer les pertes surtout, dans le
cas de déphasage entre les forces électromotrices et les courants fictifs, un modèle de comportement
est établi en se basant sur une cartographie des pertes calculées en éléments finis. Ce modèle per-
met de déterminer la variation des pertes en fonction de la densité du courant injecté et du déphasage
pour chaque machine fictive. On montre enfin que les pertes induites suite à une alimentation bi-
harmonique sont égales à la somme des pertes induites par chaque harmonique du courant.

La dernière partie de ce chapitre concerne la recherche des caractéristiques couple/vitesse de la
machine, pour une puissance de 7.7 kW à haute vitesse. En appliquant la stratégie MTPA, on observe
une commutation électronique des pôles du fait que la machine secondaire, associée à la polarité 3p,
produit la majorité du couple à basse vitesse, tandis que la machine principale, à laquelle est associée
la polarité p produit la majorité du couple à haute vitesse. Cependant, pour cette stratégie de contrôle
les pertes dans les aimants et fer sont significatives. Une première modification consiste donc à in-
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troduire la stratégie MTPPM ou “Maximum Torque Per Primary machine”afin de réduire les pertes.
Cette stratégie simple permet d’améliorer le rendement sur une grande partie de la plage de vitesse.
Cependant, le problème des pertes persistent au delà de la vitesse 3200 tr/min. La résolution de ce
problème mènera à la recherche d’une stratégie MTPL plus complexe, afin de garantir un minimum
des pertes sur toute la plage de vitesse.

En conclusion, dans le cadre de l’utilisation d’une machine à aimants déposés en surface, il a été
mis en évidence la possibilité d’obtenir une machine dont les forces électromotrices de rang 1 et 3
sont du même ordre. Il a été mis en évidence que dans le cadre d’une machine où l’on recherche une
plage de vitesse avec fonctionnement à puissance constante les degrés de liberté induits par la présence
de deux machines fictives conduisent à un fonctionner avec deux polarités différentes. Par rapport à
une machine triphasée 12/8 comparable en termes de dimensions et de quantité de matière cuivre et
aimants il apparaît une machine présentant moins de pertes aux vitesses élevées.

Néanmoins, la plage de vitesse reste réduite car les aimants déposés en surface induisent une faible
réaction magnétique d’induit rendant difficile le défluxage et sont sensibles aux variations de champ
magnétique. La solution est de concevoir une structure à aimants enterrés à double polarité, ce qui
constitue l’objectif du chapitre suivant.
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Chapitre 3

Conception des structures rotoriques à
aimants permanents enterrés à double
polarité

“Je suis de ceux qui pensent que la
science a une grande beauté. [...] Sans
la curiosité de l’esprit, que serions nous
?Telle est bien la beauté et la noblesse
de la science : désir sans fin de
repousser les frontières du savoir, de
traquer les secrets de la matière et de la
vie sans idée préconçue des
conséquences éventuelles”

Marie Curie
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3.1 Introduction Générale

La conception d’unemachine à double polarité avec le bobinage 20/8 passe forcément par l’adaptation
de la structure rotorique de la machine avec ce bobinage choisi. Dans le chapitre précédent, on

a pu concevoir une structure rotorique à aimants déposés en surface satisfaisant le cahier des charges
de la fonctionnalité double polarité.

Or, l’analyse effectuée dans le chapitre précèdent montre des inconvénients concernant la topolo-
gie des aimants à aimants déposés. La première, c’est la plage de vitesse limitée de cette machine et
la faible capacité de défluxage suite à une réaction d’induit relativement faible. Même si la machine
est capable de fonctionner à des vitesses élevées, la problématique des pertes dans les aimants reste
un obstacle majeur, surtout que dans cette machine on injecte également de l’harmonique du rang
3. Par conséquent, il semble intéressant de concevoir une machine à double polarité avec les autres
topologies rotoriques à aimants permanents: aimants enterrés tangentiellement, aimants enterrés en
V et aimants enterrés radialement.

En général, les machines à aimants enterrés présentent un effet de concentration de flux , et en plus
un couple réluctant qui provient de la différence entre les inductances Ld et Lq . Ces aspects justifient
d’ailleurs une compacité de ces machines par rapport aux machines à aimants déposés.

L’introduction de couple réluctant dans la machine présente un impact positif sur la plage de fonc-
tionnement de la machine. En effet, l’enterrement des aimants permet d’augmenter l’effet réluctant
selon l’axe d notamment, ce qui permet d’assurer un défluxage plus efficace de la machine. En d’autres
termes, le courant nécessaire pour défluxer les aimants à haute vitesse est moins important, ce qui ré-
duit les contraintes thermiques sur la machine.

En plus, L’enterrement des aimants permet de protéger les aimants d’être exposés directement
au flux statorique, ce qui permet d’assurer une protection supplémentaire de ces aimants par rapport
à la machine à aimants déposés en surface. Ces derniers souffrent également du problème de tenue
mécanique à haute vitesse.

Même dans la famille des aimants enterrés, il existe une différence importante au niveau des per-
formances selon le mode d’enterrement des aimants dans le rotor. La figure 3.1 présente les trois
topologies des machines à aimants enterrés définies : aimants enterrés tangentiels, aimants enterrés
radialement et aimants enterrés en V . Le tableau 3.1 présente une brève comparaison entre les trois

Figure 3.1 – Localisation des aimants permanents.(a) Aimants enterrés tangentiellement. (b) Aimants
enterrés radialement.(c) Aimants enterrés en V.[12]
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topologies rotoriques avec des aimants enterrés.

Concentration
de flux

Couple
réluctant

Plage de
fonctionnement

Protection des
aimants

Aimants
enterrés

tangetiellement

/ , , /

Aimants
enterrés en V

, ,, ,, ,

Aimants
enterrés

radialement

,, / , ,,

Table 3.1 – Comparaison entre les différentes topologies rotoriques à aimants enterrés.

La machine avec des aimants enterrés radialement présente parmi les topologies proposées, l’effet
de concentration de flux le plus élevé. Cet effet de concentration de flux permet d’accroitre le flux
capté par les bobines. Par conséquent, le courant injecté dans la machine est moins important pour un
couple donné que les autres topologies. Cependant, la machine à aimants enterrés radialement possède
une faible valeur de Ld , et par suite une plage de fonctionnement relativement limitée par rapport aux
autres topologies. Notons que cette conclusion est déduite en supposant que les trois topologies ont la
même structure de bobinage. Il est toujours possible d’améliorer la valeur de Ld et ceci en choisissant
un bobinage adéquat. L’étude effectuée dans la partie 2.2.4.2 concernant le bobinage 20/8 montre sa
capacité à fonctionner pour une large plage de vitesse, en assurant une réaction d’induit élevée pour
les deux machines fictives.

Concernant les pertes dans les aimants , c’est avec les aimants enterrés radialement qu’on assure
la protection la plus importante, puisque les aimants sont profondément enterrés dans le rotor. Une
grosse partie de ces aimants est loin du trajet de l’induction magnétique de l’entrefer dont les har-
moniques asynchrones avec le rotor, causent la majorité des pertes.

Enfin, le profil à double polarité, qui consiste à produire le couple tant avec la machine principale
qu’avec la machine secondaire, nous incite à privilégier la topologie avec des aimants enterrés radi-
alement, afin de garantir le maximum de protection des aimants et donc assurer une large plage de
fonctionnement malgré l’existence significative de l’harmonique du rang 3 dans la commande.

Ce chapitre commence par la modification de la structure rotorique avec des aimants enterrés
radialement dans le but d’obtenir le profil double polarité. La force électromotrice et la matrice
d’inductance sont évaluées. Ensuite, on va déterminer le modèle du couple électromagnétique et les
pertes fer pour cette machine. Une analyse des pertes rotoriques dans la machine est également fournie.

Cette machine est comparée avec son homologue triphasée 12/8 au niveau des caractéristiques
couple/vitesse. La stratégie de commandeMTPA est appliquée sur cette machine, en tenant en compte
de limite de tension disponible. Enfin, une nouvelle stratégie visant la minimisation des pertes totales
dans la machine pour les différentes points de fonctionnement est également présentée. La dernière
partie décrit aussi le dimensionnement d’un prototype de la machine.

120



CHAPITRE 3. CONCEPTION DES STRUCTURES ROTORIQUES À AIMANTS
PERMANENTS ENTERRÉS À DOUBLE POLARITÉ

3.2 Adaptation de la géométrie rotorique pour assurer la fonctionnalité
de double polarité

Par analogie avec la structure rotorique d’une machine à double polarité à aimants déposés, la structure
rotorique de la machine à aimants enterrés doit assurer une fonction d’aimantation semblable à celle
de la machine à double polarité à aimants déposés à aimantation radiale présentée dans le chapitre II.
La solution pour la machine à aimants déposés consiste à introduire des lacunes inter-polaires et sé-
parer chaque pôle en deux aimants distincts. Cette démarche permet la modification de la distribution
harmonique du flux rotorique croisant l’entrefer et capté par les bobines d’une phase. La conséquence
de cette redistribution est une satisfaction de la fonctionnalité de double polarité en obtenant les deux
harmoniques de la force électromotrice du rang 1 et 3 de même amplitude. Le même principe sera
donc appliqué pour la machine à aimants enterrés.

Bien que l’enterrement des aimants présente de nombreux avantages, le rotor classique à aimants
enterrés radialement ne permet pas d’obtenir une machine à double polarité. La figure 3.3 montre la
force électromotrice d’une machine avec le bobinage 20/8 comportant la structure rotorique classique,
calculée par éléments finis. La capacité à produire du couple de la machine secondaire est bien in-
férieure à celle de la machine principale. C’est la distribution de flux entre les deux harmoniques 1 et
3 qui ne permet pas d’assurer le maximum de compacité avec le bobinage 20/8. En effet, le bobinage
20/8 possède relativement un faible facteur de bobinage de l’harmonique 1 (0.588) contre (0.951) pour
l’harmonique 3 , il faut donc, afin d’améliorer la capacité à modifier la distribution de flux entre les
deux harmoniques 1 et 3 d’une façon équivalente à celle des facteurs de bobinage. Dans ce sens, la
nouvelle structure permet d’avoir, en plus de la double polarité, un maximum de compacité.

Figure 3.2 – Structure de la machine 20/8 avec des aimants enterrés avec un rotor classique

3.2.1 Modification de la géométrie de la structure classique du rotor pour obtenir une
machine à double polarité

Cette partie présente la modification apportée à la géométrie rotorique de la machine présentée à rotor
classique dans la figure 3.2. Cette modification permet d’obtenir une machine à double polarité avec
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Figure 3.3 – (a) Force électromotrice de la machine 20/8 à la vitesse de 2000 tr/min. (b) Spectre de la
force électromotrice

une redistribution adéquate de flux rotorique entre les deux harmoniques 1 et 3, garantissant ainsi un
maximum du couple fourni par la machine.

3.2.1.1 Modification de la force magnétomotrice rotorique

Comme dans le cas des machines à aimants déposés, l’introduction des trous inter-polaires dans la
fonction d’aimantation permet en effet de modifier la distribution de flux rotorique entre les deux har-
moniques 1 et 3. A chaque trou inter-polaire différent, on associe une distribution différente de flux
rotorique entre les harmoniques 1 et 3 et par suite, une modification au niveau de la force électro-
motrice. La largeur optimale du trou dans la fonction d’aimantation est sélectionnée selon un critère
défini par le concepteur. Pour la machine 20/8 à aimants déposés étudiée dans le chapitre II, ce critère
se définit par l’aptitude de la machine à fournir une force électromotrice ayant la même amplitude des
harmoniques 1 et 3, et donc la même capacité à produire le couple à partir de la même densité de
courant injecté dans la machine.
Pour démarrer la procédure de recherche de la largeur du trou optimale à introduire dans la fonction
d’aimantation classique, on considère la fonction d’aimantation d’un rotor classique à aimants enterrés
commemontré dans la figure 3.4. La modification consiste à insérer dans cette fonction d’aimantation,
des trous inter-polaires de largeur η comme montré dans la figure 3.5. Cette modification de la fonc-
tion d’aimantation entraîne également la variation du champ rotorique dans l’entrefer. La valeur de ce
champ dans la nouvelle structure rotorique est égale à Be,tr (figure 3.5), tandis que cette induction est
égale à Be dans le rotor classique(figure 3.4).

La nouvelle fonction d’aimantation envisagée pour la nouvelle structure rotorique de la machine
20/8 présentée dans la figure 3.5 est périodique, par suite , il est possible de la décomposer en série de
Fourier selon l’équation suivante :

(
Bi n

)
2k+1

(η) =
∞∑

k=0

4Be,tr (η)

(2k +1)π

[
1+ (−1)k+1 sin((2k +1)ηπ2 )

]
(3.1)

A partir de cette équation, il est possible maintenant d’évaluer l’amplitude des harmoniques 1 et 3 de
flux d’une phase dans la machine. La valeur de Be,tr nécessaire pour évaluer le flux, est donnée en
fonction de l’aimantation rémanente des aimants par :

Be,tr (η) = Br

Sai m
Sg (1−η)

1+ 2g
hm

Sai m
Sg (1−η)

(3.2)
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Figure 3.4 – Champ rotorique dans l’entrefer pour une machine 20/8 avec un rotor classique à aimants
enterrés

Figure 3.5 – Champ rotorique dans l’entrefer pour une machine 20/8 avec des trous-interpolaires de
largeur η.

Avec Sai m est la surface de l’aimant, Sg (1−η) est la surface de l’entrefer captant le flux des aimants,
cette surface est la modification de la surface Sg dans le rotor classique présenté dans la figure 3.4 .
Le flux de l’harmonique 1 (respectivement 3), est égal au produit de l’amplitude de l’harmonique 1
de l’induction (respectivement 3) et du facteur de bobinage de l’harmonique 1 ξω1 (respectivement 3
ξω3). Ce fait est illustré par l’équation 3.3



φ1 =
Gd (Bi n)1ξω1

p
=

4Gdξω1 Br

πp

Sai m
Sg

1+ 2g
hm

Sai m
Sg

−η
[
1− si n(ηπ2 )

]

φ3 =
Gd (Bi n)3ξω3

3p
=

4Gdξω3 Br

9πp

Sai m
Sg

1+ 2g
hm

Sai m
Sg

−η
[
1+ si n(3ηπ2 )

] (3.3)

où Gd est une constante qui dépend de la géométrie de la machine et le nombre des spires dans une
phase.
Afin de chercher l’ouverture optimale du trou, on considère la stratégie d’alimentation où la machine
est capable de fournir le plus de couple pour une densité de courant donnée, ce qui est la stratégie
bi-harmonique d’alimentation. De ce fait, on rappelle l’équation 2.26 dans le chapitre II qui donne
l’expression du couple maximal développé par la machine pour une alimentation bi-harmonique par
un courant de valeur efficace Ih1,3 . La répartition de la densité du courant entre les deux harmoniques
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1 et 3 du courant se fait selon le rapport k donné par l’équation 2.25. Il vient:
Ih1 = k.Ih1,3 = Ih1,3

φ1
3φ3√

1+
(
φ1

3φ3

)2

Ih3 =
p

1−k2.Ih1,3 = Ih1,3
1√

1+
(
φ1

3φ3

)2

(3.4)

En remplaçant les équations 3.4 et 3.3 dans l’équation 2.26, le couple maximal délivré par la nouvelle
machine 20/8 s’exprime en fonction de l’ouverture du trou η comme suit[14]:

Cem(η) =
5p
2

4Ih1,3Gd Br

π

Sai m
Sg

1+ 2g
hm

Sai m
Sg

−η

√
(ξω1

[
1− sin(ηπ2 )

]
)2 + 1

9
(ξω3

[
1+ sin(3ηπ2 )

]
)2 (3.5)

On cherche à trouver l’ouverture du trou qui permet de maximiser le couple électromagnétique et donc
avoir une distribution optimale de flux entre les deux harmoniques 1 et 3 permettant un maximum
de compacité. Le maximum du couple est déterminé par la valeur dCem

dη = 0, ce qui correspond à
ηopt = 0.36[14; 36]. Par conséquent, il faut modifier le rotor classique dans la figure 3.2 afin d’assurer
d’avoir la fonction d’aimantation optimale d’une façon à avoir un trou inter-polaire de 36% du pas
polaire.

3.2.1.2 Nouvelle géométrie rotorique de la machine

Au contraire de la machine à aimants déposés, où l’introduction du trou interpolaire dans la fonction
d’aimantation , se fait en retirant 33% de volume total des aimants et en séparant chaque pôle en deux
aimants, pour la machine à aimants enterrés, la même démarche est effectuée en enlevant un certain
volume du fer rotorique. On introduit donc des trous circulaires en surface du rotor, entre deux aimants
consécutifs, avec une largeur de ηopt égale 36% du pas polaire. Cette procédure permet de modifier
le schéma de flux des aimants, et de renforcer l’effet de concentration de flux, ainsi que booster le
flux lié à l’harmonique 3. La figure 3.6 donne la nouvelle structure de la machine à aimants enterrés
radialement[14; 36].

Notons que cette ouverture de trou permet d’éviter la saturation magnétique dans le trajet de flux
rotorique, une ouverture inférieure à 54% est suffisante pour éviter cet effet[14]. En remplaçant la
valeur optimale dans les équations 3.3,on calcule le rapport E1

E3
, il vient :

E1

E3
=
φ1

3φ3
=

3ξω1

[
1− si n(ηπ2 )

]
ξω3

[
1+ si n(3ηπ2 )

] = 0.43 (3.6)

La valeur obtenue avec le calcul analytique dans 3.6 donne une première idée sur le rapport entre les
deux harmoniques 1 et 3 de la force électromotrice. Le rapport 0.43 est dû au fait que le couple donné
est proportionnel à la fois au courant et au facteur de bobinage, c’est l’harmonique ayant le facteur
de bobinage le plus important (l’harmonique 3) qui doit être le plus sollicité pour produire le couple,
afin de minimiser les pertes cuivre. En examinant le rapport entre les facteurs de bobinage de deux
harmoniques 1 et 3 ξω1

ξω3
= 0.61, on peut prédire que la solution optimale consiste à booster d’une façon

significative l’amplitude de l’harmonique 3 .

La machine avec le nouveau rotor avec les trous interpolaires, permet d’assurer un certain gain de
couple par rapport à la machine à rotor classique pour la même densité des courants. En calculant le
rapport entre le couple fourni avec la machine avec des trous Cem(ηopt ) et celui avec la machine de
rotor classique Cem(0) d’après l’équation 3.5, un gain du couple de l’ordre de 24% est obtenu.

Cem(ηopt )

Cem(0)
= 1.24 (3.7)
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Figure 3.6 – Machine double polarité avec des aimants enterrés.

Les résultats présentés reposent principalement sur des modèles analytiques du calcul de la force
électromotrice (équation 3.3) et du couple (équation 3.5), avec des hypothèses simplificatrices qui
s’éloignent du vrai comportement de la machine. Les équations utilisées présentent plusieurs défauts:

1. Les trous interpolaires introduisent un effet de saillance dans la machine. Cet effet de saillance
engendre un couple de saillance qui n’est pas pris en compte dans l’équation 3.5 qui permet
la recherche de l’ouverture optimale du trou. L’effet de saillance est également variable en
fonction cette ouverture.

2. Les trous interpolaires influent également la fonction de perméance de la machine. Cependant,
durant la démarche de la recherche du trou optimal, cette fonction a été pris en compte par un
modèle 1-D 1comme observé dans la figure 3.5 , en considérant qu’en face d’un trou, l’induction
magnétique dans l’entrefer s’annule. Or, pour une modélisation plus exacte, il faut adopter un
modèle (2-D) de cette fonction de perméance.

D’après de ce qui précède, on peut s’attendre qu’en éléments finis, le calcul de la force électromotrice
soit différent de celui calculé analytiquement, de même pour le résultat du couple obtenu en passant
d’un rotor classique au rotor bi-harmonique.
Le tableau 3.2 présente les paramètres géométriques principaux de la machine 20/8 à aimants enterrés
étudiée dans ce chapitre.

3.2.2 Caractérisation de la nouvelle machine 20/8/5 à aimants enterrés

3.2.2.1 Calcul de la force électromotrice de la machine en éléments finis

A l’aide de logiciel Maxwell 2D, la machine est modélisé en éléments finis, et la force électromotrice
est calculée. La figure 3.7 montre la forme d’onde de la force électromotrice et son spectre. Contraire-
ment au calcul analytique dans l’équation 3.6, le rapport entre les deux harmoniques 1 et 3 est égale à
0.64 en examinant la force électromotrice issue du calcul numérique.

1Modèle 1-D de la fonction de perméance ne dépend que la position θ, mais indépendant du rayon.
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Paramètres Valeur Paramètres Valeur
Nombre des encoches 20 Nombre des pôles 8

Diamètre d’alésage du stator 130mm Entrefer 1 mm
Largeur des aimants 25.56mm Hauteur des aimants 4mm

Profondeur des encoches 20.52 mm Epaisseur du culasse 5.8mm
Largeur du trou 12.7mm Profondeur maximale des trous 6.34mm

Hauteur du pont des aimants 1.45mm Longueur efficace 92.6 mm

Table 3.2 – Paramètres géométriques de la machine 20/8 à aimanst enterrés .

0 2 4 6 8 10 12
−4

−3

−2

−1

0

1

2

3

Angle élecrique (rd)

F
o

rc
e

 é
le

c
tr

o
m

tr
ic

e
 (

V
)

 

 

−2 0 1 3 5 7 9 11 13 15
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Harmonic

A
m

p
li

tu
d

e 
(V

)

(a) (b)

Figure 3.7 – (a) Force électromotrice de la machine 20/8 avec le rotor bi-harmonique à la vitesse de
500 tr/min. (b) Spectre de la force électromotrice

3.2.2.2 Calcul du couple de détente de la machine

La figure 3.8 présente le calcul du couple de détente de la machine étudiée. En observant le spectre
du couple de détente, on voit bien que l’harmonique du rang 5 de l’induction magnétique contribue
majoritairement dans la production de ce couple. En comparant le couple de détente de cette machine
avec celui de la machine à aimants déposés présenté dans la figure 2.21, on observe que les deux
machines possèdent quasiment la même valeur crête, mais avec une fréquence deux fois plus grande
dans la machine à aimants déposés. La raison c’est bien la décomposition du pôle d’un aimant en
deux aimants séparés par une lacune dans le cas d’une machine à aimants déposés, au contraire de la
machine à aimants enterrés, où on a agit plutôt sur le fer rotorique.
Notons, que l’introduction de ce trou, va engendrer un couple de détente plus important que celui

d’une machine à rotor classique. La figure 3.8 montre l’impact de ce trou sur le couple de détente,
la machine avec trous dans le rotor possède un couple de détente plus important. Pour comprendre
l’origine de cette différence entre les deux structures, il suffit d’examiner l’impact du trou inter-polaire
sur l’harmonique 5 de l’induction magnétique rotorique contribuant le plus au couple de détente dans
les deux cas avec et sans trous. En utilisant l’équation 3.1, on a :

(Bi n)5(ηopt )

(Bi n)5(0)
= 1.32 (3.8)

Ce résultat montre l’impact négatif sur le couple de détente en introduisant les trous interpolaires.
Cette modification de la structure rotorique augmente l’harmonique 5 de l’induction magnétique ro-
torique et par conséquent, un couple de détente plus important est obtenu.

Cependant, dans la réalisation pratique de la machine, il faut réduire le couple de détente de la
machine. Pour cela, plusieurs techniques existent pour réduire ce couple. Citons donc[104] :
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Figure 3.8 – Impact du trou inter-polaire sur le couple de détente.(a) Forme d’onde. (b) Spectre du
couple de détente

1. Une inclinaison des tôles statoriques tout ou long de l’axe de la machine. Pour avoir un maxi-
mum de réduction de ce couple, la valeur de l’inclinaison doit être égale :

αskw =
1

Tsp,cog
.
2π

Ns
(3.9)

Avec Tsp,cog est un entier qui désigne la période du couple de détente sur un pas d’encoche.
Cette méthode garantit le maximum de réduction du couple de détente parmi les méthodes
présentées dans cette partie.

2. La deuxième méthode consiste à incliner les aimants dans le rotor au lieu des tôles statoriques.
Cette méthode engendre des difficultés de fabrication importante, ce qui implique un coût de
production élevé et une difficulté de magnétisation des aimants. Notons que la réduction du
couple de détente dans ce cas reste inférieure à celle obtenue à partir de la méthode 1.

3. Un arrangement assymétrique des aimants dans le rotor. Il existe un certain arrangement qui
permet de réduire au mieux le couple de détente. Cependant, la minimisation du couple de
détente avec cette méthode entraîne en général une augmentation importante de la force radiale.
La minimisation du couple reste toujours moins significative qu’avec les deux méthodes 1 et
2. Notons que la disposition assymétrique des aimants devient plus difficile dans le cas de la
machine à aimants enterrés.

Un désavantage commun existe entre les méthodes citées, c’est la réduction de flux capté par les
bobines et par suite de la force électromotrice. Le couple moyen fourni par la machine est alors
diminué. Pour la simplicité de fabrication c’est la méthode 1 qui va être adoptée dans cette machine.
La figure 3.8 présente le calcul de couple détente sur un quart de la machine (5 encoches), ce qui
signifie que le couple de détente effectue deux périodes chaque pas d’encoche. De ce fait, Tsp,cog est
égal à 2 et L’inclinaison des tôles statoriques le long de la machine doit être effectuée de 1

2 . 2π
20 . Les

conséquences de cette inclinaison sur la force électromotrice sont observées dans la figure 3.9 respec-
tivement: L’inclinaison des tôles statoriques affecte tout particulièrement l’harmonique du rang 3 de
la force électromotrice. La réduction de l’harmonique 1 de la force électromotrice étant de 1.6%, celle
de l’harmonique 3 est de 14.21%.

3.2.2.3 Calcul de la matrice d’inductance de la machine

Habituellement, l’enterrement des aimants dans le rotor provoque un effet de saillance dans la ma-
chine. Le trou inter-polaire introduit dans la nouvelle structure de la machine ajoute encore un effet
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(a) (b)

Figure 3.9 – (a)Force électromotrice calculée pour une inclinaison d’un demi-pas d’encoche. (b)
Spectre de la force électromotrice

de saillance supplémentaire dans la machine en modifiant le trajet de flux selon l’axe d1, étant donné
que le centre du trou passe par l’axe d1 selon la figure 3.10
Cet effet de saillance dans la machine 20/8 à aimants enterrés se traduit par une matrice d’inductance

Figure 3.10 – Image du rotor montrant l’axe d1,q1 et la grandeur βai m

variable en fonction de la position rotorique. Par conséquent, cette matrice toujours symétrique, n’est
plus circulaire et donc , n’est pas diagonalisable par la transformation de Concordia.
Bien entendu, on peut toujours appliquer cette transformation sur la matrice d’inductance. Cependant,
l’aspect découplage entre les machines fictives est affecté. Des termes non diagonaux apparaissent
dans la matrice d’inductance et un couplage magnétique au niveau de flux existe entre les deux ma-
chines fictives.
La base de Concordia reste une base propre pour les vecteurs réguliers comme le flux, force électro-
motrice et courant, qui restent régulières même si la machine est saillante. Il est donc intéressant de
l’utiliser au sens où on peut déterminer le couple lié au fondamental de la force électromotrice et celui
lié à l’harmonique 3 .
La partie suivante concerne le calcul de la matrice d’inductance de la machine double polarité 20/8.
Dans un premier temps, on calcule la matrice d’inductance exprimée dans le repère statorique. En-
suite, cette matrice sera exprimée dans les deux repères de Concordia et de Park. Ce calcul permet de
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distinguer les termes provoquant le couplage entre les machines fictives de la matrice d’inductance et
la quantification de ce couplage.

3.2.2.3.1 Calcul en éléments finis de la matrice d’inductance de la machine dans le repère statorique

En utilisant le logiciel Maxwell 2D, la matrice d’inductance est calculée par éléments finis et exprimée
dans le repère statorique. Cette matrice d’inductance est calculée quasiment à vide (en injectant un
courant très faible dans la machine). Cette matrice s’écrit comme exprimée dans 2.40, mais chaque
terme de cette matrice dépend de la position rotorique. La figure 3.11 montre les différents éléments
de la cette matrice, exprimée dans le repère statorique .

3.2.2.3.2 Matrice d’inductance dans le repère de Concordia

Le but d’appliquer la transformation de Concordia sur la matrice d’inductance c’est, de chercher dans
quelle mesure la base de Concordia se comporte comme une base de découplage pour cette machine.
En d’autres termes, on examine si les plans (α1,β1) et (α3,β3) se comportent comme des plans indépen-
dants magnétiquement, et donc la possibilité d’associer à chaque plan une machine fictive.

L’analyse de la matrice d’inductance est nécessaire afin de quantifier le découplage magnétique
entre les plans (α1,β1) et (α3,β3). L’application de Concordia sur la matrice d’inductance dans le repère
statorique, montre que cette matrice est la somme d’une matrice diagonale avec une autre symétrique,
dépendant de l’angle θ.

Mss(θ)C = LC
ss,0 +LC

ss(θ) (3.10)

Ce résultat montre que la saillance de la machine, empêche d’avoir deux plans (α1,β1) et (α3,β3)
totalement découplées dans le repère de Concordia, et donc on ne peut associer idéalement à chaque
plan une machine fictive indépendante magnétiquement des autres.

La figure 3.12 présente les éléments de la matrice exprimée dans le repère de Concordia, avec leur
spectre correspondant.

La figure 3.12(a.1&2) montre que l’inductance homopolaire L0 est faible: Le terme inductance
est 52 fois plus petite que l’inductance propre de l’axe α1 et 70 fois inférieure à celle de l’axe α3 ou
β3 . Par ailleurs, les termes L0α1 ,L0β1 ,L0α3 ,L0β3 sont très faibles, ce qui montre que le couplage entre
le plan homopolaire et les autres plans diphasées est négligeable. Le plan homopolaire présente ef-
fectivement les propriétés d’une machine fictive, mais cette machine ne sera pas alimentée à cause du
couplage étoile entre les phases.

Les figures 3.12(b.1&2) et 3.12(c.1&2) montrent les inductances relatives au plan (α1,β1). La
mutuelle entre les deux axes α1 et β1 possède une amplitude 17% par rapport à l’inductance propre
de chaque axe avec une valeur moyenne quasiment nulle. Ce rapport vaut 3% entre les deux axes α3

et β3 , ce qui montre un effet de saillance plus important dans le plan (α1,β1).

Les figures 3.12(d.1&2) montrent les termes de couplage entre les plans (α1,β1) et (α3,β3). Ces
résultats confirment le fait que les deux plans (α1,β1) et (α3,β3) ne peuvent pas être considérés parfaite-
ment découplés magnétiquement comme dans le cas d’une machines à pôles lisses. Ce phénomène a
un impact important sur la distribution de la famille des harmoniques sur les plans (α1,β1) et (α3,β3):
Ces plans peuvent contenir tous les harmoniques, contrairement au cas de la machine à pôles lisses, où
chaque plan, associé à unemachine fictive, peut contenir uniquement une famille des harmoniques bien
déterminée selon la décomposition multi-machine. Cette décomposition harmonique reste néanmoins
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Figure 3.11 – Calcul numérique de la matrice d’inductance de la machine 20/8(a) Forme d’onde de
l’inductance propre de chaque phase. (b) Inductance mutuelle entre la phase n et la phase n ±1. (c)
Inductance mutuelle entre la phase n et la phase n ±2
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Figure 3.12 – Matrice d’inductance de la machine 20/8 exprimée dans le repère de Concordia
(a)Inductance associé à la machine homopolaire (b) Matrice d’inductance associée au plan (α1,β1).
(c) Matrice d’inductance associée (α3,β3) (d) Matrice d’inductance représentant le couplage entre les
deux plans (α1,β1) et (α3,β3).
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conservée pour les vecteurs réguliers de type force électromotrice, flux, courant et tension, puisque
l’effet de saillance n’affecte pas la régularité. Cependant, le couple total développé par la machine ne
peut pas être calculé par une somme des couples développés par chaque plan. Par conséquent , ces
plans ne peuvent pas être associés à des machines fictives.

Désormais dans ce chapitre, si on utilise le terme “machine primaire”, c’est pour désigner le plan
(α1,β1) et le terme “machine secondaire”est utilisé pour désigner le plan (α3,β3). Les nouvelles ma-
chines fictives ne sont pas découplées magnétiquement, et la distribution des harmoniques correspon-
dante n’est pas conforme à la décomposition multi-machine.

3.2.2.3.3 Matrice d’inductance exprimée dans le repère de Park

La transformation de Park pourra être appliquée sur la matrice d’inductance calculée dans le repère
de Concordia. La figure 3.13 montre la forme d’onde de chaque élément de la matrice dans le repère
de Park avec leur spectre .

Le tableau 3.3 montre la valeur moyenne de chaque terme de la matrice d’inductance exprimée
dans le repère de Park. Les valeurs sont normalisées par rapport à Ld1. On encadre les termes non
négligeables (> 1.10−3) de cette matrice. Cette étape permet d’estimer pour une densité de courant
donnée, le couple de couplage et le couple de saillance dans la machine. En plus, on va pouvoir
négliger certains termes dans cette matrice, et donc faciliter la synthèse de la commande.
Le deuxième tableau 3.4 ne présente que les termes significatifs de la matrice d’inductance. Les

0 d1 q1 d3 q3

0 0.0294 8.2.10−6 −2.3.10−5 4.2.10−5 −1.8.10−6

d1 8.2.10−6 1 7.36.10−4 -0.14 4.5.10−4

q1 −2.3.10−5 7.36.10−4 1.95 3.38.10−4 0.13
d3 4.2.10−5 -0.14 4.5.10−4 1.94 −2.24.10−5

q3 −1.8.10−6 3.38.10−4 0.13 −2.24.10−5 2.0646

Table 3.3 – Valeur moyenne de la matrice d’inductance normalisée par rapport à Ld1.

autres termes négligeables sont remis à zéro.

0 d1 q1 d3 q3

0 0.0294 0 0 0 0
d1 0 1 0 -0.14 0
q1 0 0 1.95 0 0.13
d3 0 -0.14 0 1.94 0
q3 0 0 0.13 0 2.0646

Table 3.4 – Valeur moyenne de la matrice d’inductance normalisée par rapport à Ld1. Les termes
négligeables sont remis à zéro.

La différence Ld1 −Lq1 prouve l’existence d’un effet réluctant important dans la machine princi-
pale, la différence Ld3−Lq3 montre que cet effet est négligeable pour la machine secondaire. Cet effet
provient du fait que le trou introduit entre les pôles modifie le schéma de flux selon l’axe d1. C’est
pourquoi l’axe d1 une valeur d’inductance bien inférieure aux autres inductances propres des axes q1,
d3 et q3. Les faibles valeurs de Md1,q1et Md3,q3 indiquent que les deux phases constituant chaque ma-
chine fictive sont quasiment découplées. Cependant, les valeurs non négligeables de Ld3,d1 et Lq1,q3
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Figure 3.13 – Matrice d’inductance de la machine 20/8 exprimée dans le repère de Concordia
(a)Inductance associé à la machine homopolaire (b) Matrice d’inductance de la machine primaire
(α1,β1). (c) Matrice d’inductance de la machine secondaire (α3,β3). (d) Matrice d’inductance
représentant le couplage entre les machines fictives.
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montrent que les deux plans associés aux machines fictives ne sont pas magnétiquement découplés.
La figure 3.142 illustre donc les bobines découplées et celles qui sont couplées magnétiquement :

Figure 3.14 – Représentation des bobines des machines fictives. Axes découplés (d1 et q1),(d3 et q3).
Axes couplés (d1 et d3), (q1 et q3).

3.2.3 Calcul du couple électromagnétique et couplage entre les machines fictives

La machine 20/8 à aimants déposés, étant une machine à pôles lisses, le calcul du couple électromag-
nétique de la machine montre que seulement les harmoniques du rang multiple de 10p contribuent à
la production de l’ondulation du couple comme illustré dans la section 2.3.2.4.2.

Le calcul de la matrice d’inductance présentée dans la section précédente pour la machine 20/8 à
aimants enterrés, montre que la saillance ne permet pas de considérer que les deux machines fictives
comme découplées, et en plus la famille des harmoniques associée à chaque machine fictive n’est plus
la même que pour la machine à pôles lisses.

Un calcul du couple électromagnétique est effectué pour chaque stratégie d’alimentation de la
machine: mono-harmonique (premier ou troisième harmonique du courant), et bi-harmonique . La
densité du courant est fixée à 5A/mm2 pour chaque stratégie. Pour la stratégie d’alimentation bi-
harmonique, l’amplitude de chaque harmonique du courant est calculée selon la stratégie MTPA, la
répartition se faisant selon le rapport k (équation 2.25). Le déphasage entre le courant et la force élec-
tromotrice est nul.

La figure 3.15 montre les résultats du calcul de couple électromagnétique par éléments finis de la
machine selon les trois stratégies de contrôle. En observant le spectre du couple électromagnétique,
ce sont principalement les harmoniques 10 et 20 qui contribuent à l’ondulation de couple, comme le
cas des machines à aimants déposés. Il n’existe pas une interaction entre l’harmonique 1 du courant
avec l’harmonique 3 de la force électromotrice (ou courant de l’harmonique 3 avec le f.é.m du rang1),
du fait que le couple est le résultant de l’interaction du vecteur flux avec le vecteur courant, qui sont
tous les deux réguliers. Cette régularité permet d’affirmer que Concordia est une base propre pour ces
grandeurs. De ce fait, il existe une orthogonalité entre les deux harmoniques 1 et 3. Enfin, comme
la machine à aimants déposés, l’alimentation bi-harmonique de la machine permet d’avoir un couple
plus important que le cas de l’alimentation mono-harmonique[34].

2Les bobines (d1 et d3) et (q1 et q3) ne sont pas dans le même plan, cette représentation est illustrative
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Figure 3.15 – Couple électromagnétique par éléments finis calculé pour chaque stratégie
d’alimentation. (a) Forme d’onde. (b) Spectre du couple

3.2.3.1 Modèle du couple électromagnétique dans la machine

Dans cette partie, on cherche à modéliser analytiquement la valeur moyenne du couple électromagné-
tique délivré par la machine. Bien que ce couple soit calculé par un simple produit scalaire entre le
vecteur flux des aimants et le vecteur courant pour une machines à pôles lisses, ce n’est pas forcément
le cas dans cette machine, où on peut observer un effet de saillance avec un couplage entre les plans
fictifs. Une fois ce couple est modélisé, on cherche donc à estimer ses différents composantes .

3.2.3.1.1 Expression du couple électromagnétique

L’expression générale du couple électromagnétique moyen fourni, pour n’importe quelle machine pen-
taphasée dont le bobinage est couplé en étoile est donnée par 3.11. Cette expression est obtenue en
généralisant l’expression du couple obtenue pur une machine triphasée [105] qui est associée à une
seule machine fictive de polarité p. On ajoute un terme désignant le couple produit par la machine
secondaire en remplaçant p par 3.

(Cem)avr,5 = p(Φd1iq1 −Φq1id1)︸ ︷︷ ︸
Machine principale

+3p(Φd3iq3 −Φq3id3)︸ ︷︷ ︸
Machine secondaire

(3.11)

Bien que la projection des harmoniques dans les espaces fictifs ne puissepas être considérée
comme celle décrite dans la décomposition multi-machine, on suppose que le terme multipliée par
p représente le couple moyen fourni par la machine principale, ou plus précisément pour cette ma-
chine à pôles saillants, l’alimentation avec le premier harmonique du courant. Le terme multiplié par
3p est le couple fourni par la machine secondaire, ou avec l’alimentation avec le troisième harmonique
du courant, vu que dans cette machine , la notion de la machine principale et secondaire n’existe plus
formellement.

L’expression 3.11 n’est pas suffisante pour estimer les ondulations du couple électromagnétique.
C’est la dérivée de co-énergie magnétique dans l’entrefer qui est nécessaire pour estimer ces ondula-
tions. Comme le but de cette partie est de modéliser la valeur moyenne du couple afin de trouver les
vecteurs courants optimaux maximisant le couple, une fois que ces courants déterminées, les ondula-
tions seront calculées par éléments finis.
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Exprimons le couple électromagnétique en fonction des termes de la matrice d’inductance. On ne
considère que la valeur moyenne de ces termes, et ceci afin de faciliter la quantification des différents
termes de couple électromagnétique. En négligeant l’effet de saturation, la matrice d’inductance reste
indépendante du vecteur courant injecté dans la machine. Sous ces hypothèses de linéarité, l’équation
de flux dans le repère

(
0,d1, q1,d3, q3

)
.

Φd1

Φq1

Φd3

Φq3

 =


Ld1(θ) Ld1,q1(θ) Ld1,d3(θ) Ld1,q3(θ)

Lq1,d1(θ) Lq1(θ) Lq1,d3(θ) Lq1,q3(θ)
Ld3,d1(θ) Ld3,q1(θ) Ld3(θ) Ld3,q3(θ)
Lq3,d1(θ) Lq3,q1(θ) Lq3,d3(θ) Lq3(θ)




id1

iq1

id3

iq3

+


Φai m,d1(θ)
Φai m,q1(θ)
Φai m,d3(θ)
Φai m,q3(θ)

 (3.12)

En remplaçant l’équation de flux 3.12 dans l’équation 3.13, on obtient les termes de la matrice et de
flux des aimants sont en fonction de θ) :

(Cem)5 = pΦai m,d1iq1 −3pΦai m,d3iq3︸ ︷︷ ︸
Couple interaction aimant/courant

−pΦai m,q1id1 +3pΦai m,q3id3︸ ︷︷ ︸
Couple pulsatoire de valeur moyenne nulle

+p(Ld1 −Lq1)id1iq1 −3p(Lq3 −Ld3)id3iq3︸ ︷︷ ︸
Couple de saillance

+ p(i 2
q1 − i 2

d1)Ld1q1 −3p(i 2
q3 − i 2

d3)Ld3q3︸ ︷︷ ︸
Couple du couplage entre les axes de chaque machine fictive

+p(−Lq1d3 +3Ld1q3)id1id3 +p(−Lq1q3 +3Ld1d3)id1iq3︸ ︷︷ ︸
Couple de couplage Primaire/Secondaire

+p(Ld1q3 +3Lq1q3)iq1id3 +p(Ld1q3 −3Lq1d3)iq1iq3︸ ︷︷ ︸
Couple de Couplage Secondaire/Primaire

(3.13)

Avec (Φai m,d1,Φai m,q1,Φai m,d3,Φai m,q3) est le vecteur flux des aimants.

3.2.3.1.2 Estimation de la valeur moyenne de chaque terme du couple électromagnétique

En se Basant sur l’expression 3.11, on peut estimer les différents termes du couple électromagnétique
dans la machine, en fonction de la densité de courant injectée. Afin de déterminer la contribution
de chaque terme, on cherche pour chaque densité de courant, le vecteur courant optimal visant la
maximisation du couple moyen. Le problème d’optimisation pour cette machine s’écrit donc de la
façon suivante :

mi n
[I1,ϕ1,I3,ϕ3]

(−Cem)5

subject to
√

J2
s,h1 + J2

s,h3 ≤ Jmax

−π≤ϕ1 ≤π
−π≤ϕ3 ≤π

(3.14)

Ce problème est résolu à basse vitesse, par conséquent, il n’est pas nécessaire d’introduire une con-
trainte au niveau de la tension. La valeur de Jmax varie entre une densité de 1A/mm2 allant jusqu’à
20A/mm2.

La figure 3.16 présente la répartition du courant entre le premier harmonique et le troisième har-
monique . Cette répartition est comparée avec la répartition obtenue en ne considérant que la force
électromotrice dans le calcul du couple , c.-à-d. en supposant que le couple fourni par la machine est
uniquement résultant de l’interaction entre le courant et le flux des aimants, cette répartition pourra
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être calculée en se basant sur le rapport k dans l’équation 2.25.
On remarque aussi, que lorsque la densité de courant augmente, la contribution de la machine princi-
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Figure 3.16 – (a) Variation de la répartition du courant maximisant le couple en fonction de la densité
de courant. (b) Vecteurs courants optimaux

pale augmente. Ce fait est dû, d’une façon principale, à l’effet de saillance important dans la machine
principale, qui a tendance à augmenter significativement en fonction de la densité de courant comme
illustré dans la figure 3.17(b).

A partir de vecteur courant évalué pour chaque densité de courant, on peut tracer la variation de
chaque composante du couple à basse vitesse, développé dans l’équation 3.13. La figure 3.17 montre
les résultats de ce calcul.
A partir de ce calcul, on peut déterminer dans l’intervalle de la densité de courant défini, une esti-
mation moyenne de chaque terme. Le tableau 3.5 présente les résultats pour le calcul linéaire effectué
(matrice d’inductance indépendante du courant) :
Sous les hypothèses de linéarité (ou calcul linéaire), les résultats montrent l’existence d’un faible cou-

Nature du
couple

Intéraction
courant/aimant

Saillance de la
machine
primaire

Saillance de la
machine
sécondaire

Saillance
totale

Couplage

Pourcentage
de

contribution

≥ 86% ≤ 12% ≤ 4% ≤ 16% '−2%

Table 3.5 – Contribution de chaque terme du couple dans la production du couple total de la machine
pour un calcul linéaire.

ple de couplage entre les deux machines. Notons que ce couplage n’intervient pas uniquement dans
la détermination de la valeur moyenne du couple, mais aussi dans la détermination de l’ondulation du
couple. Ce couple est négatif, donc il a une tendance à freiner la machine, mais son effet reste trop
limité du fait de sa faible contribution. Ainsi, ces résultats confirment le fait que la saillance se projette
uniquement sur la machine principale, du fait que le couple de saillance dans la machine secondaire
est très petit(<4%), la majorité du couple de saillance étant produit par la machine principale.

137



CHAPITRE 3. CONCEPTION DES STRUCTURES ROTORIQUES À AIMANTS
PERMANENTS ENTERRÉS À DOUBLE POLARITÉ

0 5 10 15 20
0

10

20

30

40

50

J (A/mm
2
) 

C
o
u

p
le

(N
.m

.)

 

 

Interaction aimant/courant MP

Interaction aimant/courant MS

0 5 10 15 20
−5

0

5

10

15

20

J (A/mm
2
) 

C
o
u

p
le

(N
.m

.)

 

 

Couple Saillance MP

Couple Saillance MS

Couple Saillance totale

Couple de couplage MP/MS

Couple de couplage MS/MP

Couple de couplage totale

(a) (b)

Figure 3.17 – (a) Couple du à l’interaction entre le flux des aimants et le courant. (b) Termes relatifs
au saillance et au couplage entre les machines fictives

3.2.3.2 Validation par éléments finis du modèle du calcul de la valeur moyenne du couple élec-
tromagnétique

Dans cette partie, le but est de valider par éléments finis, le modèle analytique du couple électro-
magnétique donné par l’équation 3.11. Pour cela, on considère plusieurs densités de courants pour
les trois stratégies de commande (h1,h3,h1,3). L’hypothèse considérée dans cette partie, c’est que le
déphasage entre le courant et la force électromotrice est nul quelque soit la stratégie d’alimentation,
et pour la stratégie bi-harmonique d’alimentation, la répartition du courant selon le rapport k calculé
analytiquement dans l’équation 2.25.

On commence par injecter les courants dans la machine modélisée en éléments finis. Pour chaque
courant, on récupère le vecteur flux dans la base statorique et la valeur moyenne du couple. Ensuite ,
le vecteur flux dans le repère de Park

(
Φd1 Φq1 Φd3 Φq3

)
nécessaire pour évaluer le couple, est

calculé à partir du vecteur flux des phases dans la base statorique , et ensuite il sera introduit dans
l’équation 3.11. Les résultats seront comparés avec le couple moyen issu directement du calcul en
éléments finis. La comparaison montre que ce modèle est très bon pour estimer la valeur moyenne du
couple électromagnétique.

Enfin, cette machine offre une flexibilité de commande plus importante que la machine double
polarité à aimants déposés, du fait que le couple de saillance supplémentaire existant dans la machine
primaire, permet de répartir de nombreuses façons, le couple entre les deux machines fictives selon
les contraintes définies. Cette possibilité est explorée dans la section 3.5 de ce chapitre.

Notons que dans cette partie, on a cherché à valider lemodèle du couple électromagnétique pour les
trois stratégies de contrôle et pour plusieurs courants. Bien que le couple calculé dans cette partie est
obtenu avec l’hypothèse de déphasage nul entre la force électromotrice et le courant, il ne correspond
pas forcément au couple maximal que la machine est capable de fournir à chaque densité des courants,
du fait l’effet de saillance, surtout pour la machine primaire, ce qui peut modifier le déphasage pour
lequel le maximum du couple est atteint. Cet aspect est détaillé dans la partie 3.4.2.
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Figure 3.18 – Validation par éléments finis du modèle du couple électromagnétique. (a) Alimenta-
tion par premier harmonique. (b) Alimentation par le troisième harmonique. (c)Alimentation bi-
harmonique de la machine.

3.3 Modélisation des pertes dans la nouvelle structure à aimants enter-
rés

Outre la compacité et l’effet de la concentration de flux dans la machine, l’enterrement possède d’
autres avantages au niveau de la protection des aimants de l’effet nocif de la variation du champmagné-
tique résultant principalement de l’effet des encoches et des harmoniques de la force magnétomotrice
dont le mouvement est asynchrone avec celui du rotor. L’étude menée dans la partie 2.1 de ce rapport
concernant l’étude des pertes dans les aimants pour la machine à aimants déposés est reprise pour
évaluer les pertes dans les aimants pour cette machine à aimants enterrés. L’évaluation de ces pertes
se fait principalement par éléments finis.

De l’autre coté , les parties ferromagnétiques fer dans de la machine sont soumises à la variation
temporelle du champ magnétique provoquant donc les pertes fer. L’objectif de cette partie est de mod-
éliser les différentes pertes dans cette machine.

3.3.1 Pertes dans les aimants dans la nouvelle structure à aimants enterrés

Dans cette partie, on va évaluer les pertes dans les aimants pour la nouvelle machine à double polarité.
On rappelle dans cette partie les principales sources des pertes dans les aimants considérées: les pertes
par effet des encoches, et les pertes dues aux harmoniques asynchrones (avec le rotor) de la force
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magnétomotrice.

3.3.1.1 Pertes à vide dans la machine à aimants enterrés

Comme pour la machine à aimants déposés, les pertes dans les aimants sont évaluées par éléments
finis en utilisant le logiciel Maxwell 2D. La figure 3.19 montre la variation des pertes dans les aimants
à vide en fonction de la vitesse de rotation.
Les résultats montrent l’effet positif de l’enterrement des aimants sur les pertes à vide dans les aimants
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Figure 3.19 – Variation des pertes dans les aimants à vide en fonction de la vitesse de rotation

par courant induit: Pour la même géométrie du stator et des encoches, la machine à aimants enterrés
présente 75 fois moins des pertes que la machine à aimants déposés(voir figure 2.33).

3.3.1.2 pertes dues aux harmoniques de la force magnétomotrice

Comme on a déjà montré dans le chapitre II, la détermination de la force magnétomotrice est un fac-
teur important pour évaluer les pertes dans les aimants. Or, ces pertes ne dépendent pas uniquement
des harmoniques de la force magnétomotrice mais aussi de la structure rotorique de la machine. Dans
le cas de la machine à aimants déposés, les aimants sont exposés directement au flux des harmoniques
de la force magnétomotrice, provoquant par conséquent des pertes importantes dans les aimants.

Dans le cas de machine à aimants enterrés, il y a une possibilité que le flux des harmoniques
de la force magnétomotrice traverse les chemin à faible réluctance magnétique au lieu de traverser
les aimants comme montre la figure 3.20. De ce fait, les machines à aimants enterrés présentent de
faibles valeurs de pertes dans les aimants et une protection supplémentaire de la démagnétisation par
rapport à la machine à aimants déposés, ce qui montre leur capacité à fonctionner à des fréquences
plus élevées, et par suite elles sont moins exposées à des contraintes thermiques.

3.3.1.2.1 Pertes dans les aimants pour une machine à aimants enterrés radialement

Pour évaluer les pertes dans les aimants pour cette topologie rotorique[106; 107; 108], il faudra rap-
peler le contenu harmonique de la force magnétomotrice de la machine 20/8 suite à une alimentation
bi-harmonique de la machine. Comme on a déjà évoqué dans la partie 2.4.3.1, ce bobinage ne génère
pas d’harmoniques de rang fractionnaire, qui constituent une source principale des pertes dans les
aimants, étant donné que l’enterrement des aimants dans le rotor n’est pas suffisant pour pouvoir éviter
totalement les pertes dans les aimants.
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Figure 3.20 – Schéma des harmoniques de la force magnétomotrice pour une machine à aimants en-
terrés

Dans le but d’évaluer les pertes dans les aimants, dues aux harmoniques de la force magnéto-
motrice, il faut examiner la variation de cette dernière entre deux pôles consécutifs, séparés par un
angle mécanique θ1 = πβai m , où βai m est le rapport entre la largeur d’arc, joignant les extrémités
proches de l’entrefer de deux aimants consécutifs, et le pas polaire, comme montré dans la figure
3.10. En considérant un harmonique ν de la force magnétomotrice, si cet harmonique effectue n tours
électriques complets entre deux pôles, la différence de la force magnétomotrice est nulle, ce qui im-
plique des valeurs nulles des pertes par courant induit pour cet harmonique. Ceci revient à dire que
l’harmonique ν a croisé le fer entre les aimants sans passer par les aimants. De ce fait, une condition
nécessaire et suffisante à satisfaire par chaque harmonique ν de la force magnétomotrice pour min-
imiser les pertes dans les aimants, s’écrit par :

βai mν

2p
∈ N (3.15)

L’équation 3.15 permet de définir pour chaque harmonique une largeur des pôles garantissant la
minimisation des pertes dues à cet harmonique. Dans la machine étudiée dans ce chapitre la valeur de
βai m est égale à 1.

D’après l’équation 3.15, on distingue deux cas[106]:

1. Le rapport νp est pair, alors le rapport βai mν
2p est toujours entier, de ce fait, les aimants ne subissent

pas des courant induits à cause de l’harmonique ν. Les harmoniques 16 et 8- qui constituent
la source principale des pertes dans le cas de la machine à aimants déposés- qui existent dans
le cas d’une alimentation au premier et troisième harmonique du courant respectivement, ne
provoquent pas des pertes dans les aimants dans le cas de la machine à aimants enterrés ra-
dialement. D’où de pertes très réduites par rapport à la machine à aimants déposés vont être
observées dans ce cas.

2. Le rapport ν
2p est impair, dans ce cas le rapport βai mν

2p n’est pas entier. De ce fait, ces har-
moniques contribuent à la production des pertes dans les aimants. Les principaux harmoniques
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contribuant aux pertes dans ce cas sont le 36 dans le cas de l’alimentation de la machine pri-
maire et le 28 dans le cas de la machine secondaire. En examinant les figures 2.35 relatives
au calcul de la force magnétomotrice, ces harmoniques étant de faible amplitude, les pertes
prévues sont faibles, en comparaison avec la machine à aimants déposés.

Par conséquent, les aimants sont à l’abri des harmoniques de FMM ayant βai mν
2p entier de la force

magnétomotrice, contribuant en général à la majorité des pertes dans le cas de la machine à aimants
déposés. Pour ce qui est des pertes dues aux harmoniques dont le βai mν

2p est non entier, ils sont d’ordre
élevé et avec des faibles amplitudes, les pertes dues à ces harmoniques sont faibles.

3.3.1.2.2 Validité de la superposition des pertes dans le cas de la machine à aimants déposés

Comme dans le cas de la machine à aimants déposés, le découplage des machines fictives, se reflète
par un découplage des pertes produites par chaque harmonique du courant alimentant chaque machine
fictive. Les pertes totales par courant induit sont la somme des pertes par chaque harmonique du
courant en plus des pertes à vide dues aux effets des encoches.

Dans le cas de cette machine avec aimants enterrés, le découplage entre les machines fictives
n’existe plus, de ce fait, le résultat prévoit que la somme des pertes produites par courant induit suite
à une alimentation bi-harmonique n’est pas égale a priori à la somme des pertes produites par chaque
harmonique du courant. La figure 3.21 présente les pertes produites par un courant de densité Js,h1=5
et 20A/mm2 puis Js,h3=5 et 20A/mm2 à la vitesse 2000 tr/min, et enfin en injectant les deux courants
ensemble dans la machine. Ces densités de courant induisent un niveau élevé des pertes dans les
aimants, ce qui rend la comparaison plus significative. Les résultats montrent qu’effectivement la
superposition des pertes n’est plus valable pour ce type des machines suite au couplage existant entre
les deux machines fictives.
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Figure 3.21 – Variation des pertes dans les aimants calculées par éléments finis pour les trois stratégies
d’alimentation.(a) Densité de courant 5A/mm2. (b) Densité de courant 20A/mm2.

A 5A/mm2, la valeur moyenne des pertes dues au premier harmonique est égale à 0.32 W, celles
avec le troisième harmonique est de 1.34 W et pour l’alimentation bi-harmonique, cette valeur est
égale 0.33 W. La valeur de Ph1+Ph3−P0 = 1.06W 6= Ph1,3 = 0.33W à la vitesse 2000 tr/min. Du même
pour la densité 20A/mm2 où Ph1 +Ph3 −P0 = 31.92W 6= Ph1,3 = 65.42W. De ce fait, l’effet de couplage
entre les machines fictives, se traduit par un couplage également au niveau des pertes dans les aimants,
contrairement au cas de la machine à aimants déposés. Dans ce cas, on ne peut pas dire que les pertes
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dans les aimants suite à une alimentation bi-harmonique sont égales à la somme des pertes provoquées
par chaque harmonique du courant.
Par conclusion, le couplage existant entre les machines fictives et la distribution des familles des har-
moniques, rend la superposition des pertes de chaque alimentation de courant insuffisant pour estimer
les pertes dans le cas d’une alimentation bi-harmonique. On a bien montré également, que les pertes
dans les aimants sont faibles dans le cas de cette machine. Pour réduire significativement le problème
des pertes, on procédera à une segmentation des aimants. Désormais, ces pertes ne seront pas prises
en compte lors de l’élaboration de la commande dans la machine.

3.3.2 Modèle des pertes fer dans la machine

Lors de la conception de la machine, il est intéressant de pouvoir évaluer le rendement de cette ma-
chine en tenant compte de sa structure au stator et au rotor et en plus de sa stratégie d’alimentation.
Or, la détermination de ce rendement, nécessite évidemment la connaissance des différentes sources
des pertes dans la machine, en plus de la puissance au sortie. Jusqu’à maintenant, on a défini les
pertes cuivre de la machine ainsi que les pertes dans les aimants d’une part, et le modèle du couple
électromagnétique qui définit la puissance de sortie d’autre part.
L’évaluation complète des pertes dans la machine, suite à une certaine stratégie d’alimentation, re-
quiert la détermination des pertes fer, qui constituent une des sources significatives des pertes dans
la machine. Ces pertes ont lieu en général dans les tôles ferromagnétiques statoriques et rotoriques,
et elles surviennent lors de l’exposition de ces tôles à un champ magnétique variable en fonction du
temps.

La prise en compte de ces pertes est importante dans la phase de conception dans la mesure où
si les tôles surchauffent suite à une alimentation de la machine, la perméabilité magnétique des tôles
est affectée, ce qui peut conduire à une dégradation de performance et la réduction de la compacité.
En plus, l’erreur de modélisation augmente, vu que la plupart des modèles utilisent une hypothèse de
perméabilité infinie des tôles.

Par conséquent, dans cette section on cherche à modéliser les pertes fer dans la machine, résul-
tantes de n’importe quelle stratégie d’alimentation de la machine. La complexité de détermination des
pertes fer dans la machine toute entière provient de plusieurs facteurs:

1. Le premier c’est que, quelque soit la stratégie d’alimentation, l’induction magnétique dans les
différentes parties de la machine n’est pas sinusoïdale à cause de l’existence des harmoniques
de la force magnétomotrice provenant du bobinage utilisé et de la couche d’aimants. Ce fait
nous empêche d’utiliser les modèles simples et classiques des pertes fer utilisées dans le cas
d’une induction sinusoïdale, comme le modèle de Steinmetz; l’introduction de tels modèles
va conduire certainement à des erreurs d’estimation des pertes très importantes, notamment le
cas de l’alimentation bi-harmonique de la machine, où les deux harmoniques 1 et 3 existent
principalement dans l’induction magnétique.

2. L’induction magnétique diffère selon l’endroit dans la machine. Dans le cas de la machine à
aimants enterrés, l’induction magnétique sous les trous est presque nulle, étant donné que les
lignes de champ ne passent pas par cet endroit. Par contre le bas des encoches est en général
saturé. Ce dernier présente aussi une différence avec les autres parties de dent.

3. Le troisième facteur c’est l’effet de la rotation qui peut exister dans lamachine. Même si certains
points admettent des inductions magnétiques avec des amplitudes constantes, il se peut que les
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deux composantes Bx et By de l’induction sur ce point décrivent un cercle de rayon constant,
ce qui engendre des pertes supplémentaires difficiles à détecter.

Le but dans cette partie, est de rechercher un modèle adéquat pour estimer les pertes fer dans la ma-
chine. Ce modèle sera utilisé ultérieurement pour estimer les pertes fer dans la machine quelque soit la
stratégie d’alimentation de la machine. En premier lieu, on va présenter les différentes types de pertes
contribuant aux pertes fer dans la machine. Ensuite, on va présenter les hypothèses simplificatrices
relatives à l’utilisation de ce modèle. Enfin, ce modèle sera validé par calcul en éléments finis, pour
juger de sa précision.

3.3.2.1 Principales contributions aux pertes fer

Un matériau férromagnétique, soumis un champ magnétique variable dans le temps, est le siège des
certaines pertes qui sont appelées pertes fer. Bertotti, décompose les pertes en trois composantes
principales[109; 110] :

1. Les pertes par courant induits Pc f : le flux magnétique généré par les bobines de la machine est
canalisé par les tôles. Sa circulation et sa variation en fonction du temps induisent une tension
locale. Comme la conductivité des tôles est non nulle, des courants, circulant autour des lignes
de champ sont induits. Ainsi, pour réduire ces pertes et empêcher le courant de circuler dans
le circuit magnétique entier, on procède au feuilletage de circuit magnétique. Il existe des tôles
avec d’épaisseur de 0.35 mm, ce qui permet de réduire significativement ces pertes.

2. Les pertes par Hystérésis Ph[111]: ces pertes proviennent essentiellement de mouvement des
parois de Bloch , qui séparent les domaines magnétiques voisins au sein du matériau qui possè-
dent des moments magnétiques avec des orientations différentes. Ce phénomène se reflète par
une courbe cycle hystérésis commemontre la figure 3.22, propre à chaquematériaumagnétique.
Ce cycle montre également que le matériau emmagasine une certaine énergie lors de la phase
de magnétisation, mais ne restitue pas la même énergie lors de la phase de la démagnétisation.
La différence entre l’énergie emmagasinée et restituée présente donc les pertes par Hystérésis.
Il faut noter que le phénomène des pertes par hystérésis est fortement non-linéaire. Le cycle
présenté dans la figure précédente peut avoir encore des cycles mineurs.

3. Les pertes excédentaires Pexc :en régime dynamique, les parois de Bloch peuvent changer de
longueur. Le mouvement de ces parois et la variation de longueur provoquent des courants
induits au voisinage de ces parois.

Le modèle de Bertotti considère que la densité volumique des pertes fer totales est égale à la somme
de ces composantes

P f er = Ph +Pc f +Pexc (3.16)

Pour chaque composante des pertes, on va présenter le loi de comportement permettant d’estimer au
mieux les pertes fer totales dans la machine.

3.3.2.1.1 Pertes par courant induit dans les tôles

Comme on a déjà évoqué, l’alimentation de la machine se fait par deux harmoniques du courant. De
ce fait, l’approche qui détermine les pertes fer en se basant uniquement sur la valeur crête du champ
n’est plus valable, parce que cette approche suppose que l’induction magnétique est sinusoïdale. On
définit donc un modèle qui permet d’introduire la dynamique de l’induction magnétique, et en plus
d’estimer les pertes instantanées. Il vient [112; 113]:

Pc f =
1

2π
Kc f

(dB
d t

)2 (3.17)
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Avec B(t ) est l’induction temporelle considérée pour un point donné. L’importance de ce modèle
tient dans l’introduction de la dérivée de l’induction, ce qui permet de voir l’effet de l’injection de
l’harmonique du rang 3 sur les pertes fer.

3.3.2.1.2 Pertes excédentaire induit dans les tôles

D’une façon similaire aux pertes par courants induits, on définit également les pertes excédentaires
par[112; 113] :

Pc f =
1

8.763
Kexc

∣∣dB
d t

∣∣1.5 (3.18)

3.3.2.1.3 Pertes par hystérésis

Pour déterminer ces pertes, il faut tout d’abord préciser laméthode de détermination de cycle d’hystérésis.
Quelque soit le matériau soumis à une excitation par une induction magnétique B, le champ magné-
tique H se divise en deux composantes: une réversible, ne contribuant pas aux pertes hystérésis, et
l’autre irréversible, et qui contribue principalement à ces pertes. Il vient :

H = Hr ev +Hi r r ev (3.19)

Les pertes par hystérésis sont égales à la surface limitée par le contour fermé (B,H) représentant le
cycle hystérésis du matériau . On a[112; 113] :

Ph = H(t )
dB

d t
d t

= Hi r r (t )
dB

d t
d t

(3.20)

Ainsi, la figure 3.22 représente le cycle d’hystérésis. Ce cycle peut être décomposé en somme de
deux fonctions, l’une représentant la composante réversible, l’autre, celle qui est une ellipse dans le
plan (B,H),et qui a pour surface égale à la surface initiale du cycle. L’ellipse, qui représente donc
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Figure 3.22 – Décomposition du cycle hystérésis du matériau

la composante irréversible du champ magnétique H, peut être exprimée en équation paramétrique en
fonction de l’angle électrique θ comme suit :{

B = Bst si n(θ)

Hi r r = Hst cos(θ)
(3.21)

Avec Bst est l’amplitude maximale de l’induction magnétique. Cette valeur est directement obtenue
de l’historique de l’induction magnétique à laquelle le matériau a été soumise. Enfin , pour déterminer
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la surface de l’ellipse, il reste à déterminer Hst .
La surface de l’ellipse représente les pertes par hystérésis, il vient donc :

Ph = Hst Bstπ f (3.22)

où f est la fréquence de l’induction magnétique. La détermination de Hst exige que les pertes hys-
térésis données par l’équation 3.22 soient égales aux pertes dans le domaine fréquentiel calculée pour
une induction sinusoïdale d’amplitude Bst , données par la formule de Steinmetz .Par conséquent, il
vient :

Ph = Kh f B2
st (3.23)

Hst =
1

π
KhBst (3.24)

et donc :
Hi r r =

1

π
KhBst cos(θ) (3.25)

En remplaçant l’équation 3.25 dans l’équation 3.20, on obtient la variation instantanée des pertes par
hystérésis dans le fer :

Ph =
1

π
KhBst cos(θ)|dB

d t
| (3.26)

Par conséquent, la valeur ponctuelle instantanée des pertes fer, dépendant à la fois de l’induction
magnétique et de sa dynamique est donnée par :

P f er = f (B,
dB

d t
) =

1

π
Kh |Bst cos(θ)

dB

d t
|

+ 1

2π2 Kc f
(dB

d t

)2

+ 1

8.763
Kexc

∣∣dB
d t

∣∣1.5

(3.27)

3.3.2.2 Validation par éléments finis du modèle

Le modèle des pertes fer précédemment établi permet d’estimer les pertes fer instantanées en chaque
point de la machine. Dans cette partie, le but est de valider le modèle donné par éléments finis. On
commence par valider le modèle ponctuellement, c.-à-d. sur un point donné dans la machine. Ensuite,
on va utiliser ce modèle pour estimer les pertes fer dans la machine entière. Tout d’abord, il faut
caractériser les tôles ferromagnétiques de la machine, afin de trouver les coefficients Kh ,Kc f et Kexc

nécessaires pour l’estimation de ces pertes.

3.3.2.2.1 Caractérisation dumatériau ferromagnétique utilisé dans lamachine: Calcul de Kh ,Kc f et Kexc

La détermination des coefficients Kh ,Kc f et Kexc nécessitent des données expérimentales donnant la
valeur de la densité des pertes fer dans le matériau, suite à sa soumission à une excitation magnétique
sinusoïdale de fréquence f et d’amplitude Bmax . On note donc cette densité Pi , j qui correspond à
une excitation par un champ magnétique sinusoïdale d’amplitude Bm i , j et de fréquence fi . A partir
de ces essais on construit donc une famille des courbes donnant la variation de la densité des pertes
en fonction de l’amplitude Bm i , j . La figure 3.23 donne cette ensemble des courbes. Les essais sont
effectués pour des fréquences : 50, 100, 200, 400, 1000, 2500 Hz. Notons que les tôles utilisées sont
du type M270-50A.
Ensuite, on vise la détermination des coefficients Kh ,Kc f et Kexc pour les courbes données dans la fig-
ure 3.23. On procède donc à la méthode de moindre carrée afin de déterminer ces coefficients comme
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Figure 3.23 – Variation de la densité des pertes en fonction de la fréquence et de l’amplitude de
l’induction magnétique. Les données suivantes sont fournies par le constructeur [13].

montré dans l’équation 3.28, en minimisant la différence entre la densité des pertes expérimentales et
le modèle de Steinmetz classique utilisée dans le cas d’une excitation sinusoïdale :

mi n
[
Er r

(
Kh ,Kc f ,Kexc

)]
=

m∑
i =1

ni∑
j =1

[
Pi , j −

(
Kh fi Bm

2
i , j +Kc f f 2

i Bm
2
i , j +Kexc f 1.5

i Bm
1.5
i , j

)]2
. (3.28)

Avec m est le nombre des fréquences, ni est le nombre des points d’essais effectués pour la fréquence
fi .

L’inconvénient majeur de cette approche réside dans le fait que les valeurs des coefficients dépen-
dent certainement du nombre des fréquences et des champs magnétiques qui seront prises en compte
lors de l’application de l’équation 3.28. Le tableau 3.6 montre comment ces coefficients varient en
fonction des fréquences prises en compte pour le calcul de ces coefficients.

Fréquences (Hz) Kh (W/m3) Kc f (W/m3) Kexc (W/m3)
50,100,200,400,1000,2500 255.3 0.62 0

100,200,400,1000 221.66 0.67 0
100,200,400 135.14 0.93 0
200,400 137.4 0.93 0
400,1000 252.5 0.64 0

Table 3.6 – Variation des coefficients Kh ,Kc f et Kexc en fonction des fréquences d’essais.

Si on ne considère que les basses fréquences lors de l’estimation, les résultats donnant les pertes
fer seront plus précis pour les points de fonctionnement de la machine à basse vitesse et vice versa.
Pour cela, le calcul basé sur les basses et les hautes fréquences comme la première ligne du tableau 3.6,
constitue un compromis pour évaluer les pertes fer sur toute la plage de fonctionnement de la machine.
Par conséquent, pour la suite, on suppose Kh = 255.3W/m3, Kc f = 0.62W/m3 et Kexc = 0W/m3.

3.3.2.2.2 Validation ponctuelle de modèle des pertes fer

Dans cette partie 3.3.2.2, on vise la validation du modèle analytique par la méthode éléments finis sur
un point donné de la machine. On considère un point au centre d’une dent du stator. La machine sera
alimentée par le premier, troisième harmonique ou les deux ensembles. Ces courants seront injectés
dans la machine modélisée en éléments finis. A la sortie, on récupère, pour ce point, la forme d’onde
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de la dérivée de l’induction magnétique et la densité des pertes fer. Ensuite, la dérivée de l’induction
extraite du calcul éléments finis sera introduite dans l’équation 3.27, et le résultat est comparé avec la
densité des pertes extraites directement du calcul éléments finis. La densité de courant dans chaque

Figure 3.24 – Procédure de comparaison entre le modèle analytique donné dans l’équation 3.27 et le
modèle en éléments finis.

cas est de 10A/mm2 et la répartition des courants dans le cas de l’alimentation se fait toujours selon
le rapport k donné par l’équation 2.25, la vitesse de rotation est de 1000 tr/min, ce qui est équivalent
à une fréquence d’alimentation de 133.3Hz pour le premier harmonique du courant.

La figure 3.25 montre la comparaison entre le modèle et le calcul éléments finis pour chaque
stratégie d’alimentation. Ces résultats prouvent que ce modèle permet d’estimer la densité des pertes
fer ponctuelles.
Ce modèle est testé également pour une autre densité de courant, égale à 20A/mm2. Les résultats sont
présentés également dans la figure 3.26. Étant donné que la fréquence d’alimentation est la même, on
conserve les mêmes valeurs Kh , Kc f et Kexc

Dans les deux cas présentés dans les figures 3.25 et 3.26, la simulation s’est faite sur une période
électrique.

3.3.2.2.3 Procédure de calcul des pertes fer totales dans la machine

Dans la partie précédente, on a validé le modèle de la densité des pertes fer au niveau ponctuel. Dans
cette partie, on vise le calcul de la valeur absolue des pertes fer dans la machine en se basant sur le
modèle déjà élaboré. Le principe dans ce cas est de calculer, en chaque point ou en chaque petite zone
de la machine l’induction magnétique. Ensuite, on applique le modèle donné par l’équation 3.28 pour
déterminer la densité locale des pertes fer. Les pertes fer globales seront déterminées par une inté-
gration sur le volume de la machine. Cette démarche de calcul n’est pas facile à faire analytiquement
puisqu’on sait que l’induction magnétique diffère d’un point à l’autre dans la machine. De ce fait, la
détermination analytique des valeurs des pertes semble très difficile, ce qui nous incite à trouver des
hypothèses permettant de simplifier la complexité de problème.
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3.3.2.2.3.1 Calcul des pertes avec les hypothèses simplificatrices

Le principe est de diviser la machine en trois régions: Le rotor, les dents et la culasse.

Pt f er = Ptdent +Ptcul asse +Ptr otor (3.29)

Les pertes fer totales sont les sommes des pertes dans chaque région. Exploitant le fait que les bobines
sont enroulées autour des dents, donc le flux dans les dents est égal à celui de flux dans les bobines.
Pour calculer l’induction dans une dent, il suffit juste de diviser le flux capté par la bobine entourant
ce dent par la surface de dent.

Bdent (t ) =
Φdent (t )

Sdent
(3.30)

On suppose en plus que l’induction magnétique est uniforme dans chaque dent. Ensuite, les pertes
dans les dents sont déterminées par :

Ptdent (t ) =
Nt∑

nt =1
(P f er )nt Vnt (3.31)

Avec Nt le nombre total des dents dans la machine, et (P f er )nt est la densité des pertes fer dans le dent
numéro nt et Vnt est le volume de dent numéro nt .
La culasse quant à elle est divisée aussi en Ny parties, avec Ny = Nt . Dans chaque partie numéro i de
la culasse, notée Ci on suppose que l’induction magnétique est uniforme. Cette induction magnétique
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Figure 3.25 – Comparaison entre la densité des pertes fer dans l’équation 3.27 (modèle analytique)
et le calcul éléments finis de cette densité (J = 10A/mm2, N=1000 tr/min) .(a) Alimentation h1. (b)
Alimentation h3. (c) Alimentation bi-harmonique
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Figure 3.26 – Comparaison entre la densité des pertes fer dans l’équation 3.27 (modèle analytique)
et le calcul éléments finis de cette densité (J = 20A/mm2, N=1000 tr/min) .(a) Alimentation h1. (b)
Alimentation h3. (c) Alimentation bi-harmonique

est égale à la valeur du potentiel vecteur Ai multipliée par la longueur de la machine. Ce potentiel Ai

de la culasse Ci est calculé sur un point au milieu du haut de l’encoche comme montré dans la figure
3.27.

Figure 3.27 – Division de la culasse en plusieurs parties chacune avec une induction magnétique.
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Bcul asse,i =
Ai .Lm

Scl s
(3.32)

Avec Lm est la longueur de la machine et Scl s est la surface de culasse donnée par ecl s .Lm où ecl s est
l’épaisseur de culasse. Le même principe est donc appliqué pour calculer les pertes fer dans la culasse.

Ptcul asse (t ) =
Ny∑

ny =1
(P f er )ny Vny (3.33)

Contrairement aux machines avec un bobinage réparti diamétral, où le flux dans la culasse est approx-
imativement égal en régime établi à la moitié de flux sortant de la dent, ce n’est pas le cas pour le
bobinage à pas fractionnaire concentré autour des dents. De ce fait, le calcul de potentiel vecteur Ai

semble très difficile. Sa détermination exige soit une simulation par éléments finis, soit de modéliser
la machine par un réseau de perméance. Alors, les pertes fer sont déterminées ensuite par :

(P f er )tot ale = Ptcul asse +Ptdent (3.34)

Concernant le rotor , les pertes fer rotoriques sont évaluées par éléments finis. Ces pertes sont calculées
pour plusieurs points de fonctionnement de la machine. Une propriété importante est déduite, c’est
que la contribution de ces pertes dans les pertes fer globales de la machine est négligeable. La raison
de ces faibles pertes est qu’une grosse partie du rotor est soumise à un champ magnétique constant
imposé par les aimants. Les pertes fer existantes dans le rotor se concentrent uniquement sur la couche
proche de l’entrefer, où la variation du champ magnétique est plus importante, en plus de l’existence
de la partie rotorique sous le trou, où le champ magnétique est presque nul, à cause de l’effet réluctant
imposé par les trous.
La figure 3.28 montre donc le carte représentant le champ magnétique suite à une alimentation bi-
harmonique dans le rotor et la répartition des pertes fer, chaque harmonique possède une densité de
20A/mm2 (densité totale de 20

p
2A/mm2). La figure 3.29 montre le pourcentage de contribution des

pertes rotoriques pour un ensemble des vecteurs courants à la vitesse 2000tr/min. Par conséquent, la
majorité des pertes fer se concentrent dans le stator, le calcul de ces dernières est suffisant pour avoir
une idée globale des pertes fer dans la machine. Par conséquent, Le modèle des pertes fer sera utilisé
pour estimer les pertes fer dans le stator.
Par conclusion, il suffit pour cette machine d’estimer les pertes fer statoriques afin d’avoir une idée
sur les pertes fer totales dans la machine. Il reste donc à savoir dans quelle mesure, le calcul des pertes
statoriques, en utilisant les hypothèses simplificatrices selon l’équation3.34, est adéquat.

3.3.2.2.3.2 Validation par éléments finis des pertes statoriques

Afin de valider par éléments finis les pertes fer statoriques calculées en utilisant les hypothèses sim-
plificatrices, on compare ces pertes fer statoriques calculées par l’équation 3.34 et conformément à
la procédure décrite dans la section précédente, avec les résultats des pertes fer statoriques issues di-
rectement du calcul éléments finis. Les deux calculs, se font pour les trois stratégies d’alimentation et
pour plusieurs densités de courant de 2A/mm2 allant jusqu’à 20A/mm2 pour la vitesse 2000 tr/min. La
figure 3.30 montre donc les résultats de cette comparaison. On arrive donc avec ce modèle analytique
à estimer correctement les pertes statoriques. Le même calcul est effectué pour une vitesse de 4000
tr/min. Il apparaît que le modèle analytique reste valable encore à cette vitesse.

Comme étant un modèle paramétré, un test de sensibilité du modèle des pertes fer est effectué
aux paramètres Kh ,Kc f etKexc . La même démarche est effectuée pour comparer entre le modèle des
pertes fer statoriques et le modèle, cette fois-ci en utilisant un différent jeu des paramètres Kh ,Kc f et
Kexc , obtenu en supprimant la courbe représentant la densité des pertes pour la fréquence 1000Hz de
la procédure de calcul des paramètres détaillée dans la partie 3.3.2.2.1. Les résultats sont montrés
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Figure 3.28 – (a) Champ magnétique dans le rotor suite à une alimentation bi-harmonique . (b) Ré-
partition de la densité des pertes fer rotoriques. (c) Calcul en éléments finis de la forme d’onde des
pertes statoriques et rotoriques calculée en éléments finis.(V.M. désigne la valeur moyenne)
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Figure 3.29 – Calcul en éléments finis du pourcentage de contribution des pertes fer rotoriques dans
les pertes fer totales.

dans la figure 3.32, la vitesse de rotation est de 2000 tr/min. Les résultats montrent que ce modèle
reste appliquable pour estimer les pertes.
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Figure 3.30 – Comparaison entre le calcul avec les hypothèses simplificatrices et le calcul éléments fi-
nis pour le calcul des pertes fer statoriques (vitesse 2000tr/min).(a) Alimentation h1. (b) Alimentation
h3. (c) Alimentation bi-harmonique h1,3

Une conclusion globale qu’on peut déduire de l’analyse des pertes dans cette partie est de con-
firmer que, même avec une alimentation bi-harmonique, la majorité des pertes proviennent du stator,
avec essentiellement des pertes fer statoriques et les pertes cuivre. Cela révèle à la fois l’avantage de
bobinage et de la structure rotorique utilisée et leur rôle dans la protection des parties conductrices du
rotor, à savoir les aimants et le fer.

3.3.2.2.4 Bilan des pertes dans la machine

En prenant tous les calculs faits dans la section précédente pour les pertes fer et les pertes dans les
aimants, on peut déduire un bilan des pertes dans la machine constitué de la somme des trois pertes :
fer, cuivre et les pertes dans les aimants. Dans cette partie on va présenter la part des pertes rotoriques
dans les pertes totales de la machine pour chaque stratégie d’alimentation.
Pour établir le bilan des pertes, il faut introduire en plus les pertes cuivre pour chaque stratégie
d’alimentation. La figure 3.33 montre donc la contribution de chaque type des pertes, calculée en
éléments finis.
On remarque qu’on arrive à estimer les pertes totales au stator qui constituent plus de 90% des

pertes totales dans la machine. Leur détermination permet donc d’estimer avec une bonne précision,
le rendement de la machine quelque soit le point de fonctionnement. Par conséquent, et comme on
ne s’intéresse pas au calcul de la température du rotor, on ne considère, par la suite, que les pertes au
stator.
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Figure 3.31 – Comparaison entre le calcul avec les hypothèses simplificatrices et le calcul éléments fi-
nis pour le calcul des pertes fer statoriques (vitesse 4000tr/min).(a) Alimentation h1. (b) Alimentation
h3. (c) Alimentation bi-harmonique h1,3

154



CHAPITRE 3. CONCEPTION DES STRUCTURES ROTORIQUES À AIMANTS
PERMANENTS ENTERRÉS À DOUBLE POLARITÉ

0 5 10 15 20
40

50

60

70

80

90

100

 J
s,h

1

(A/mm
2
)

P
e

rt
e

s
 f
e

r 
(W

)

 

 

Elements finis

Calcul avec les hypothèse simplificatrices

0 5 10 15 20
50

100

150

200

250

300

350

 J
s,h

3

(A/mm
2
)

P
e

rt
e

s
 f
e

r 
(W

)

 

 
Elements finis

Calcul avec les hypothèse simplificatrices

(a) (b)

0 2 4 6 8 10
50

100

150

200

250

300

J(A/mm
2
)

P
e
rt

e
s
 f
e

r 
(W

)

 

 Elements finis

Calcul avec les hypothèse simplificatrices

(c)

Figure 3.32 – Comparaison entre le modèle et le calcul éléments finis pour le calcul des pertes fer
pour un autre jeu des paramètres (vitesse de 2000 tr/min).(a) Alimentation h1. (b) Alimentation h3.
(c) Alimentation bi-harmonique
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Figure 3.33 – Bilan des pertes calculé en élements finis pour chaque stratégie de contrôle (a) Pertes
statoriques (W). (b) Pertes rotoriques. (c) Pertes totales dans la machine.(d) Pourcentage des pertes
rotoriques dans les pertes totales.
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3.4 Comportement de la machine en régime saturé

En régime linéaire de fonctionnement de la machine, la matrice d’inductance de la machine est in-
dépendante du vecteur courant injecté dans la machine. Cette hypothèse suppose que la perméabilité
magnétique est constante quel que soit le point de fonctionnement de la machine. Or, cette hypothèse
est valable uniquement pour certaines densités de courant selon la caractéristique (B,H) du matériau.
A partir d’une certaine densité de courant, le matériau magnétique commence à saturer. La saturation
entraîne une modification au niveau des grandeurs électriques caractérisant la machine, notamment la
matrice d’inductance, et la force électromotrice. Ces grandeurs ne sont plus constantes, et dépendent
donc du vecteur courant injecté dans la machine[114; 115; 116; 117; 118].

La variation de ces grandeurs affectent principalement le couple électromagnétique, et par suite la
puissance de sortie de la machine. En effet, dans ce régime de fonctionnement, même si la densité de
courant augmente, le flux des bobines n’augmente pas de la même façon . Quand la densité de courant
augmente beaucoup, le flux a tendance à rester constant et par suite le couple électromagnétique tend
vers une limite constante.

Le but dans cette section est d’étudier l’impact de la saturation magnétique sur les grandeurs déjà
mentionnées. L’étude concerne la détermination de la variation de la matrice d’inductance en fonction
du vecteur courant. Ensuite, on va examiner cet effet sur le couple électromagnétique.

3.4.1 Effet de point de fonctionnement sur la matrice d’inductance

Quand l’effet de la saturation magnétique intervient dans la machine, le premier paramètre à être af-
fecté est la matrice d’inductance de la machine. En effet, la saturation affecte certains endroits dans la
machine, et donc le schéma des lignes de champ est modifié. La modification de schéma des lignes de
champ se traduit donc par une modification de la fonction de perméance dans la machine dont dépend
la matrice d’inductance.

La machine secondaire possède une polarité trois fois plus grande que la machine primaire, ce fait
permet de prédire que la machine secondaire est plus sensible à l’effet de la saturation. De ce fait,
un autre point de complexité s’ajoute à la machine c’est de savoir comment varient les termes de la
matrice d’inductance selon le point de fonctionnement de la machine et notamment en régime saturé.
Globalement, la matrice d’inductance dépend donc du vecteur courant injecté dans la machine.

Les termes de la matrice d’inductance ne sont plus les mêmes que celles dans le régime linéaire.
Pour estimer la performance réelle de la machine, le calcul linéaire, avec la matrice d’inductance
calculée à vide(figure 3.11) semble insuffisante, notamment pour des densités de courant très impor-
tantes. Les figures 3.34 et 3.35 présentent les différentes termes de la matrice d’inductance calculées
en éléments finis, pour différentes densités des courants de 5A/mm2, 10A/mm2 et 20A/mm2 et pour
chaque stratégie d’alimentation, mono/bi-harmonique. On peut observer une différence au niveau de
la matrice d’inductance entre les figures 3.34 et 3.35 d’une part et 3.11 d’autre part. La déformation
des différents termes de la matrice d’inductance devient de plus en plus importante lorsque la densité
de courant injecté devient plus importante.
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Figure 3.34 – Calcul en éléments finis de la variation des termes de la matrice d’inductance en fonction
de la densité de courant pour les stratégies d’alimentation mono-harmonique h1 eth3. (a) Inductance
propre. (b) Mutuelle entre les phases n et n −1. (c) Mutuelle entre les phases n et n −2.
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Figure 3.35 – Calcul en éléments finis de la variation des termes de la matrice d’inductance en fonction
de la densité de courant pour la stratégie d’alimentation bi-harmonique h1 eth3. (a) Inductance propre.
(b) Mutuelle entre les phases n et n −1. (c) Mutuelle entre les phases n et n −2.

3.4.2 Effet de la saturation magnétique sur le couple électromagnétique délivré par la
machine

Jusqu’à présent deux approches sont déjà présentées pour calculer le couple électromagnétique de la
machine.

1. La première c’est le calcul linéaire, avec la matrice d’inductance calculée à vide et supposée
valable quelque soit le vecteur courant. Cette approche est insuffisante, voire aberrante pour
des densités de courant assez élevées qui sont capables de saturer fortement la machine. Le
calcul du couple relatif à cette approche est donnée dans la figure 3.17 montrent que le couple
augmente linéairement en fonction du courant. Ce calcul linéaire est rapide mais il n’est pas
précis.

2. La deuxième c’est le calcul en éléments finis. Les résultats de calcul de couple (sous l’hypothèse
de f.é.m. et courant en phase) sont montrés dans la figure 3.18. On remarque que, qu’à par-
tir d’une certaine densité de courant, l’augmentation du couple électromagnétique n’est plus
linéaire. Ce qui montre que la machine commence à saturer à partir d’une certaine densité de
courant. L’avantage de cette approche est qu’elle est précise mais très lente avec un temps de
calcul important.

Dans notre cas, la performance dépend du vecteur courant de 4 variables dans le cas d’une alimen-
tation bi-harmonique, ce qui nécessite une approche précise et rapide à la fois, pour pouvoir rechercher
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la commande optimale. La détermination d’un modèle des pertes fer (équation 3.27) et les hypothèses
simplificatrices relatives à leur calcul (partie 3.3.2.2.3.1), et d’un modèle du couple électromagnétique
( 3.12), s’inscrit dans le contexte de réduire le recours aux éléments finis, et réduire le temps de calcul
nécessaire pour estimer ces grandeurs.

Dans cette partie, on va présenter une nouvelle approche précise et rapide, permettant de réduire
le temps de recherche de commandes optimales. Cette approche permet de réduire le temps de calcul
en comparaison avec des approches utilisant le couplage entre un algorithme d’optimisation et les
éléments finis, qui est en général très coûteux au niveau de temps de calcul.

3.4.2.1 Construction de la cartographique de flux

La détermination de couple, tension et pertes fer dans la machine reposent sur l’estimation de flux
dans les bobines (ou dents ) et dans la culasse.

Le point difficile dans cette procédure, est que la matrice d’inductance dépend bien du vecteur
courant injecté dans la machine. De ce fait, la détermination analytique de ce dernier en fonction du
vecteur courant semble très difficile, puisque la variation des termes de la matrice est fortement non-
linéaire.

Pour ces raisons, on va recourir à une autre démarche permettant d’économiser le temps de calcul
tout en conservant la précision achevée par le calcul en éléments finis.

Pour cela, on choisit d’effectuer la simulation sur un ensemble des vecteurs courants
[
o, id1, iq1, id3, iq3

]
.

. En injectant ce vecteur dans la machine à la sortie, on récupère donc le vecteur flux dans les bobines[
Φ0 Φd1 Φq1 Φd3 Φq3

]
(qui est également le flux dans les dents) et le vecteur flux dans le culasse[

(Φ0)c (Φd1)c (Φq1)c (Φd3)c (Φq3)c
]
dans chaque partie de culasse , qui est déterminée par le

potentiel vecteur A comme présenté dans la figure 3.27. La récupération des résultats de ces derniers
est indispensable afin de pouvoir déterminer les pertes fer selon l’approche présentée dans la section
3.3.2.

Dans le cas d’une alimentation mono-harmonique, l’ensemble des vecteurs courants sont choisis
tel que : 

0 ≤ Js,h1 ≤ 20A/mm2

−π≤ϕ1 ≤π
0 ≤ Js,h3 ≤ 20A/mm2

−π≤ϕ3 ≤π

(3.35)

Dans le cas de l’alimentation bi-harmonique, l’ensemble des points est choisi tel que :
0 ≤ Js,h1,3 ≤ 20A/mm2

−π≤ϕ1 ≤π
−π≤ϕ3 ≤π

(3.36)

D’après les équations 3.35 et 3.36 , on peut définir un intervalle de variation pour chaque com-
posante du vecteur courant

[
o id1 iq1 id3 iq3

]
. Divisons ce vecteur par la surface de conducteur

pour obtenir un vecteur des densités des courants dans le repère de Park, notée par
[
o Jd1 Jq1 Jd3 Jq3

]
.

Il vient : 

−20 ≤ Jd1 ≤ 20

0 ≤ Jq1 ≤ 20

−20 ≤ Jd3 ≤ 20

0 ≤ Jq3 ≤ 20

(3.37)
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On choisit donc 11 variations de Jd1 et de Jd3 et 6 pour Jd3 et Jq3, ce qui implique un ensemble de
11x11x6x6=4356 points de simulation. Pour chaque point on récupère donc le vecteur flux dans le
repère de Park

[
Φ0 Φd1 Φq1 Φd3 Φq3

]
et le potentiel vecteur A pour chaque culasse qui permet de

calculer le vecteur flux dans la culasse exprimée dans le repère de Park
[
(Φ0)c (Φd1)c (Φq1)c (Φd3)c (Φq3)c

]
.

Chaque terme du vecteur flux bobines (ou dent) et culasse s’exprime comme une somme de série
de Fourier dans le repère de Park. Les composantes de vecteur flux des bobines sont exprimées dans
l’équation 3.38. La composante homopolaire de flux dans les bobines est nulle suite au connexion
étoile de bobinage.

Φd1
(
id1, iq1, id3, iq3,θm

)
=

∞∑
ν=0

[
κνd1

(
id1, iq1, id3, iq3

)
cos(10νpθm)+

ζνd1(
(
id1, iq1, id3, iq3

)
)sin(10νpθm)

]

Φq1
(
id1, iq1, id3, iq3,θm

)
=

∞∑
ν=0

[
κνq1(

(
id1, iq1, id3, iq3

)
)cos(10νpθm)+

ζνq1(
(
id1, iq1, id3, iq3

)
)sin(10νpθm)

]

Φd3
(
id1, iq1, id3, iq3,θm

)
=

∞∑
ν=0

[
κνd3(

(
id1, iq1, id3, iq3

)
)cos(10νpθm)+

ζνd3(
(
id1, iq1, id3, iq3

)
)sin(10νpθm)

]

Φq3
(
id1, iq1, id3, iq3,θm

)
=

∞∑
ν=0

[
κνq3(

(
id1, iq1, id3, iq3

)
)cos(10νpθm)+

ζνq3(
(
id1, iq1, id3, iq3

)
)sin(10νpθm)

]
(3.38)

Concernant le flux dans le culasse, il s’exprime par l’équation 3.39. Au contraire des flux dans les
dents, l’ensemble des points simulés montrent que les flux correspondants dans les culasses ne sont
pas réguliers. De ce fait, une composante homopolaire doit être pris en compte pour un calcul plus
précis.

(Φ0)c
(
id1, iq1, id3, iq3,θm

)
=

∞∑
ν=0

[
(κν0 )c

(
id1, iq1, id3, iq3

)
cos(5νpθm)+

(ζν0 )c
(
id1, iq1, id3, iq3

)
sin(5νpθm)

]
(Φd1)c

(
id1, iq1, id3, iq3,θm

)
=

∞∑
ν=0

[
(κνd1)c (

(
id1, iq1, id3, iq3

)
)cos(10νpθm)+

(ζνd1)c (
(
id1, iq1, id3, iq3

)
)sin(10νpθm)

]

(Φq1)c
(
id1, iq1, id3, iq3,θm

)
=

∞∑
ν=0

[
(κνq1)c (

(
id1, iq1, id3, iq3

)
)cos(10νpθm)+

(ζνq1)c
(
id1, iq1, id3, iq3

)
)sin(10νpθm

]

(Φd3)c
(
id1, iq1, id3, iq3,θm

)
=

∞∑
ν=0

[
(κνd3)c

(
id1, iq1, id3, iq3

)
cos(10νpθm)+

(ζνd3)c (
(
id1, iq1, id3, iq3

)
)sin(10νpθm)

]

(Φq3)c
(
id1, iq1, id3, iq3,θm

)
=

∞∑
ν=0

[
(κνq3)c (

(
id1, iq1, id3, iq3

)
)cos(10νpθm)+

(ζνq3)c (
(
id1, iq1, id3, iq3

)
)sin(10νpθm)

]

(3.39)

A partir des points simulés, on peut estimer pour chaque harmonique 10ν, l’ensemble de fonctions
κν et ζν pour le flux dans les bobines et l’ensemble des fonctions (κν)c et (ζν)c pour le flux dans la
culasse, en fonction du vecteur courant injecté dans la machine. On choisit également de se limiter
pour chaque composante à l’ordre 2 (ν = 0,1,2), sauf pour la composante (Φ0)c où on doit prendre en
compte l’ordre 3 pour plus de précision. Par conséquent, on construit au total 56 fonctions dans R4

qui varient en fonction du vecteur courant
(
id1, iq1, id3, iq3

)
. L’ensemble de ces fonctions fournit une

idée complète sur la variation de flux en fonction du vecteur courant.

Par conséquent, pour chercher les flux dans les bobines (ou dents) et dans la culasse pour n’importe
quel vecteur courant

(
id1 iq1 id3 iq3

)
dans le repère de Park, il suffit juste de faire une interpo-

lation sur l’ensemble des fonctions κν et ζν présentées dans les équations 3.38 et 3.39. Cette dé-
marche d’interpolation sera introduite donc dans l’algorithme de l’optimisation qui vise la recherche
des courants optimaux pour une fonction objectif définissant la stratégie d’alimentation de la machine,
au lieu de coupler directement l’algorithme au modèle éléments finis.
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Figure 3.36 – Démarche d’estimation des différentes grandeurs pour un vecteur du courant

On dispose alors, en plus du calcul linéaire (approche analytique) et calcul éléments finis, d’un
troisième moyen pour estimer les grandeurs de la machine, qui combine la rapidité de la méthode
linéaire et la précision du modèle éléments finis. Cette approche se base sur l’interpolation des fonc-
tions κ et ζ. Ces fonctions constituent des données éléments finis facilement exploitables afin déter-
miner les commandes optimales relatives à un problème d’optimisation.

En général, et pour un point de fonctionnement donné, le temps nécessaire pour déterminer l’état
magnétique de la machine par éléments finis sur une période électrique est de 25 à 30 minutes. Avec
la nouvelle approche proposée (interpolation des fonctions κ et ζ), le temps de calcul pour déterminer
une approximation de l’état magnétique de la machine, est estimé de 2 à 3 minutes.

3.4.2.2 Effet de la saturation sur le couple délivré par la machine primaire

Pour déterminer l’effet de la saturation sur le couple délivré par la machine primaire, on peut utiliser
l’approche de calcul en éléments finis, ou celle avec l’interpolation sur l’ensemble des fonctions κ et
ζ. Ces deux approches sont comparées ensuite avec l’approche utilisant le calcul linéaire. Notons que
dans ce cas la machine secondaire n’est pas alimentée (Js,h3 = 0)

1. Concernant l’approche en éléments finis, on peut déterminer le couple maximal en effectuant
en ensemble des simulations, où dans chaque simulation, on fixe la densité de courant Js,h1 à
une certaine valeur et on fait varierϕ1 entre −π et π. Pour chaque densité de courant, on détecte
le couple maximal et la valeur de déphasage ϕ1 correspondant.

2. Concernant l’approche par interpolation, pour chaque point (Js,h1,ϕ1), il suffit d’utiliser l’ensemble
des fonctions κ et ζ pour déterminer le flux dans le repère de Park, ensuite le flux et le courant
seront introduits dans l’équation 3.11 afin de déterminer le couple.

3. Enfin , concernant l’approche linéaire, il suffit, pour chaque point (Js,h1, ϕ1) de calculer le flux
à partir de l’équation3.12 ensuite, le couple sera calculé à partir de l’équation3.11.

La figure 3.37 présente la variation du couple maximal pour chaque approche de calcul en fonction
de la densité de courant. Le déphasage ϕ1 est aussi comparé pour les trois approches de calcul.
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Figure 3.37 – Comparaison entre le calcul linéaire, par interpolation et éléments finis du couple fourni
par la machine(a)Effet de la saturation dans le cas d’une alimentation de la machine avec le premier
harmonique du courant.(b) Comparaison des courants optimaux entre le modèle d’inductance fixe et
le modèle numérique

3.4.2.3 Effet de la saturation sur le couple délivré par la machine secondaire

La même démarche effectuée pour la machine primaire est aussi effectuée pour la machine secondaire,
en fixant Js,h1 = 0 et en variant l’ensemble (Js,h3,ϕ3). Les résultats de calcul sont présentés dans les
figure 3.38 .

Malgré la force électromotrice de l’harmonique du rang 3 plus importante que celle de l’harmonique
1, la saturation change le comportement de la machine secondaire à haute densité de courant. En effet,
le couple délivré par cette machine devient moins important que celui délivré par la machine primaire.
L’autre raison de cet aspect c’est l’existence de l’effet de saillance plus important lors de l’alimentation
avec le premier harmonique du courant. Ce couple a une tendance à s’améliorer quand la densité de
courant augmente, tandis que la machine secondaire continue à produire du couple uniquement à partir
de flux dans les aimants.

Ce fait peut être justifié en examinant deux densités de courant : une à 5A/mm2 et l’autre à
18A/mm2. Pour le premier cas le rapport entre le couple produit par la machine primaire et la ma-

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
0

10

20

30

40

50

60

70

80

J
s,h

3

 (A/mm
2
) 

C
o
u

p
le

(N
.m

.)

 

 
Calcul  linéaire

Elements finis

calcul par interpolation de flux

0 5 10 15 20
0

0.02

0.04

0.06

0.08

0.1

J
s,h

3

 (A/mm
2
) 

D
ép

h
a
sa

g
eΦ

3
(r

d
)

 

 
Elements finis

Calcul linéaire

Calcul par interpolation de flux

Figure 3.38 – Calcul par les trois approches : linéaire, interpolation de flux et éléments finis : (a) Effet
de point de fonctionnement dans le cas d’une alimentation de la machine avec le troisième harmonique
du courant. (b) Effet de point de fonctionnement sur le déphasage.
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chine secondaire est égale à 0.67 , qui est très proche du valeur 0.64 qui présente le rapport entre le
harmoniques 1 et 3 de la force électromotrice. Cependant, pour une densité de courant 18A/mm2 , les
couples produits par chaque machine sont identiques. Cela prouve que la machine primaire est ren-
forcée par le couple réluctant , tandis que la machine secondaire est affecté par un effet de saturation
important.

3.4.2.4 Effet de la saturation sur le couple délivré dans le cas d’une alimentation bi-harmonique

Dans le cas de l’alimentation bi-harmonique de la machine, la variation du couple dépend des quatre
variables (id1,iq1,id3,iq3) qui représentent les composantes du vecteur courant et aussi de la variation
des termes de la matrice d’inductance qui dépendent du point de fonctionnement de la machine. Pour
cela, il n’est plus possible de calculer en éléments finis, le vecteur courant permettant de maximiser le
couple. A ce stade, on peut savoir l’importance de modèle d’interpolation.
Les courants optimaux permettant de maximiser le couple de la machine pour l’alimentation bi-
harmonique, sont injectés dans le modèle éléments finis de la machine. La recherche du vecteur
optimal du courant se fait par la résolution du problème d’optimisation définie dans 3.14.
Concernant l’approche linéaire, la variation du couple en fonction de densité de courant est déjà calculé
dans la figure 3.17(section 3.2.3.1.2). Il suffit de la confronter aux résultats de calcul par interpolation
et calcul par éléments finis, comme présenté dans la figure 3.39.
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Figure 3.39 – Effet de la saturation dans le cas d’une alimentation bi-harmonique: Calcul par les trois
approches : linéaire, interpolation de flux et éléments finis

Si on adopte le calcul linéaire pour calculer le couple électromagnétique maximal pour chaque
densité de courant, la solution est unique. La figure 3.16 montre que la répartition du courant entre
les deux harmoniques 1 et 3 permettant de maximiser le couple est unique pour chaque densité de
courant. En plus, le couple atteint le 90 N.m. avec ce calcul à 20A/mm2. En réalité, ce couple n’est
jamais atteint avec cette machine, à cause de l’effet de saturation, qu’on commence à voir à partir de
10 A/mm2 d’après la figure 3.39
. En adoptant le calcul non-linéaire- c.-à-d. en utilisant l’approche de recherche de flux par inter-
polation ou le calcul en éléments finis-, la matrice d’inductance n’est plus constante et elle dépend
fortement du vecteur courant injecté comme montré dans la figure 3.34. De ce fait, pour chaque den-
sité de courant, il existe plusieurs solutions permettant de maximiser le couple électromagnétique.
Par conséquent , la solution de MTPA n’est pas unique, même pour les densités de courant assez bas,
comme le 5A/mm2. Dans le régime saturé, le problème devient plus complexe: pour le couple 44
N.m. à 20A/mm2, il existe des nombreuses répartitions entre les deux harmoniques 1 et 3 aboutissant
à la même valeur du couple électromagnétique; la sensibilité devient plus élevée.
Le tableau 3.7 présente les résultats des vecteurs courants qui donnent tous un couple électromagné-
tique de 19.1 N.m, avec une densité de courant de 5A/m2. Ce couple est le maximum absolu que la
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Js,h1 ϕ1 Js,h3 ϕ3 Courant Crête (A) Ondulation de couple
2.51 0.0446 4.33 -0.0192 510.25 6.28
2.55 0.0575 4.31 -0.015 511.38 6.28
2.64 0.088 4.25 -0.005 513.66 6.26
2.72 0.116 4.2 0.0072 515.33 6.24
2.8 0.142 4.14 0.0183 516.56 6.22
2.88 0.165 4.09 0.03 517.93 6.19
2.95 0.185 4.04 0.043 518.97 6.17
3.02 0.20 3.99 0.0564 519.78 6.14
3.08 0.2162 3.94 0.0708 520.37 6.12
3.15 0.227 3.89 0.085 520.81 6.09

Table 3.7 – Les différents courants aboutissant au même couple électromagnétique de 19.1 N.m. dans
la machine.

Js,h1 ϕ1 Js,h3 ϕ3 Courant Crête (A) Ondulation de couple
4.51 0.34 8.94 0.21 1000 5.58
4.79 0.33 8.79 0.21 1009 5.61
5.04 0.31 8.65 0.21 1017 5.7
5.29 0.29 8.5 0.2 1027 5.83
5.54 0.28 8.34 0.19 1034 5.94
5.77 0.27 8.18 0.18 1051 6.04

Table 3.8 – Les différents courants aboutissant au couple électromagnétique de 32.9 N.m. dans la
machine pour une densité de courant de 10 A/mm2.

machine peut atteindre à 5A/mm2. Cependant, il faut fixer un critère de choix entre les points max-
imisant le couple électromagnétique. Les paramètres permettant de distinguer le meilleur point sont
donc les ondulations du couple, la valeur crête de courant. Cependant, on a intérêt à choisir les points
où la moindre contribution de l’harmonique 3, puisque ce dernier engendre des pertes importantes
dans la machine.

Le même fait est observé pour une densité de courant de 10A/mm2. Le tableau 3.8 présente donc
l’ensemble des points aboutissant à un couple électromagnétique de 32.9N.m. On remarque également
l’augmentation du déphasage de l’harmonique 1 quand la contribution de l’harmonique 3 diminue,
Ce qui permet de redistribuer la contribution de deux harmoniques 1 et 3. Quand la contribution de
l’harmonique 3 se réduit, l’harmonique 1 tend à augmenter le couple saillance par l’augmentation de
déphasage afin de compenser la réduction du couple fourni par l’harmonique 3.

On observe clairement que si on choisit le vecteur courant minimisant la valeur crête du courant,
on maximise l’ondulation de couple et vice versa. Le choix du vecteur courant devra être un compro-
mis entre les différents combinaisons possibles. Notons que le choix de vecteur courant optimal parmi
les points figurant dans le tableau 3.7 possède un impact sur la vitesse de base de la machine. En
général, plus la contribution de l’harmonique 3 est plus grande, plus la vitesse de base de la machine
est petite et plus les pertes sont importantes.

Par conséquent, La multitude des degrés de liberté dans la machine et en plus de la structure
rotorique ouvre la possibilité de commander la machine sous différentes contraintes. Cette machine
offre plus de possibilité de redistribution de la densité de courant entre les composantes de vecteur
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courant
[
id1 iq1 id3 iq3

]
dans le but d’avoir un certain couple électromagnétique. Cependant,

le vecteur courant qui présente l’optimal de l’ensemble doit être choisi selon d’autres contraintes de
commande.

3.5 Comparaison avec la machine 12/8/3 à aimants enterrés radiale-
ment

Dans le cas de la machine à aimants déposés, la comparaison entre la machine double-polarité et une
machine triphasée avec Spp = 0.5 montre l’avantage de la machine double polarité au niveau des pertes
dans les aimants. Cet avantage est bien lié au choix de la bonne stratégie d’alimentation de la machine.
Ce sont notamment les alimentations avec le premier harmonique ou l’alimentation bi-harmonique qui
sont intéressantes pour la machine à aimants déposés.

Dans cette partie, on vise la comparaison de cette machine avec une machine triphasée avec
Spp = 0.5 avec des aimants enterrés radialement. La comparaison se fait au niveau de la caratcéri-
tique couple/vitesse , pour déterminer, pour la même géométrie statorique et rotorique, quelle machine
possède plus d’aptitude à produire du couple à basse vitesse et quelle machine possède une plage de
vitesse plus étendue.

3.5.1 Caractérisation de la machine 12/8

Lamachine 12/8 étudiée dans cette partie, possède les mêmes dimensions statoriques et rotoriques que
la machine 20/8, sauf pour la largeur d’encoche, puisque le circonférence statorique est divisé entre 12
dents et 12 encoches pour la machine 12/8. Le rotor est identique entre les deux machines (rotor sans
trous pour la machine 12/8/3). La comparaison se fait également pour deux machines avec le même
volume de cuivre . On considère que la machine 20/8 possède 0.5 comme coefficient de remplissage
noté (Kr )20/8. Le volume de cuivre identique entre les deux machines permet d’écrire:

12(Scu)12/8 = 20(Scu)20/8

12(Kr )12/8(Senc )12/8 = 20(Kr )20/8(Senc )20/8

(Kr )12/8 =
20

12

(Senc )20/8

(Senc )12/8
(Kr )20/8

(3.40)

En considérant que Senc = Wenc xeenc avec Wenc est largeur d’encoche et eenc est la profondeur
d’encoche, et étant donné que les deux machines possèdent la même profondeur d’encoche, l’équation
3.40 s’écrit donc:

(Kr )12/8 = (Kr )20/8 (3.41)

Les deux machines possèdent donc le même coefficient de remplissage. Puisque les deux machines
possèdent le même volume de cuivre, leur alimentation avec la même densité de courant aboutit à des
valeurs des pertes cuivre identiques. La structure de la machine 12/8/3, sa matrice d’inductance, son
couple de détente et sa force électromotrice sont données dans l’annexe A.7.1.

L’effet de saturation est survenu également dans la machine. De ce fait, une construction d’une
cartographie analogue à celle construite dans la machine 20/8/5 est nécessaire afin d’évaluer la vari-
ation les caractéristiques couple/vitesse pour des densités de courants élevées. Cette cartographie est
bien détaillée dans l’annexe A.7.1.3. A la différence de la machine 20/8/5, la variation des fonctions
κ et ζ sont plus simples à estimer du fait qu’ils dépendent uniquement de deux variables (id1,iq1).
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3.5.2 Variation des points particuliers des caractéristiques couple/vitesse de deux ma-
chines 12/8 et 20/8.

Pour pouvoir effectuer une comparaison entre les deux machines 12/8 et 20/8, il faut tout d’abord
établir les caractéristiques couple/vitesse des deux machines. Ces caractéristiques sont déterminées
par les trois points particuliers définis dans la partie 2.2.3.2.2 :le point de base, le point de la puissance
maximale et sa vitesse, et la vitesse maximale où le couple devient nul pour les deux machines.

Dans cette partie, le but est de comparer ces deux machines, en fonction de la densité de courant
et d’examiner comment évoluent les points caractéristiques. La densité maximale du courant, Jmax

varie entre 1 et 20A/mm2. Les deux machines sont alimentées par le même onduleur avec une tension
de bus de 48 V (24 V est la limite de la valeur crête de la tension d’une phase).

La procédure de recherche de chaque point particulier pour chaque machine est détaillée dans
l’annexe A.7.3. Cette procédure se base sur le calcul linéaire, qui suppose que la matrice d’inductance
ne dépend pas du courant et elle est égale à la matrice calculée à vide. Le calcul linéaire aboutit donc
aux résultats suivants:

1. La vitesse de base: la figure 3.40 présente les résultats concernant la comparaison entre les
points de base de deux machines 20/8/5 et 12/8/3 en fonction de la densité de courant. La
machine 20/8 fournit moins du couple à basse vitesse , avec une vitesse de base quasiment de
même ordre pour les deux machines.
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Figure 3.40 – Comparaison entre les points de base de la machine 12/8 et la machine 20/8 en fonction
de la densité de courants

2. La puissance maximale et sa vitesse correspondante: La figure 3.41 montre que la puissance
maximale développée par la machine 20/8 est plus importante que celle dans la machine 12/8
à partir de la densité de 5A/mm2.

3. La vitesse maximale: La vitesse maximale qui décide de l’étendue de la plage de vitesse de
chaque machine tend à être infinie pour la machine 20/8, surtout en dépassant une densité de
5A/mm2. Cependant, la machine 12/8 présente une limitation, la vitesse maximale ne peut pas
excéder le 22000 tr/min selon la figure 3.42 quelque soit la densité de courant injectée dans la
machine.
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Figure 3.42 – Comparaison entre la vitesse maximale de la machine 12/8 et la machine 20/8 en fonction
de la densité de courants

3.5.3 Application pour trois densités de courant: Comparaison avec le calcul en util-
isant l’approche d’interpolation

En se basant sur la procédure d’interpolation détaillée dans le paragraphe 3.4.2.1, on va déterminer
les caractéristiques couple/vitesse de deux machines 20/8/5 et 12/8/3 pour les densités de courant
5A/mm2, 10A/mm2 et 20A/mm2 . Le but dans cette partie est de valider, à partir dumodèle d’interpolation,
les tendances des courbes obtenues dans la section précédente et de déduire des conclusions générales
concernant la performance de deux machines 20/8/5 et 12/8/3 . Sur le problème d’optimisation qui
vise la maximisation de couple, on ajoute une contrainte au niveau de la tension d’une phase(Va ≤ 24

V). Les résultats détaillés de calcul sont présentés dans l’annexe A.7.
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3.5.3.1 Conclusions relatives à la comparaison entre les deux machines 12/8/3 et 20/8/5

La comparaison entre les deux machines 20/8/5 et 12/8/3 par le calcul linéaire et le calcul par inter-
polation aboutit aux conclusions suivantes:

1. Conclusion relative au couple à basse vitesse.: Dans tous les cas étudiés dans cette partie,
que cela soit calcul linéaire ou calcule de flux par interpolation des fonctions κ et ζ, la machine
12/8/3 présente un couple plus important à basse vitesse. Si on suppose que le couple produit
uniquement par la machine est le couple dû à l’interaction aimant/courant, on a :

(Cem)5

Cem 3
=

5

3

√
(E1)2

20/8 + (E3)2
20/8

(E1)12/8
(3.42)

Le rapport cité dans l’équation 3.42 pourra être calculé en se référant aux figures A.20 et 3.7
donnant la force électromotrice de chacune de deux machines. Ce rapport est égal à 0.67, cor-
respondant au cas où on suppose que le couple est uniquement produit par l’interaction courant
/aimant. En examinant les cas étudiés, le tableau 3.9 présente dans chaque cas le rapport entre
le couple délivré par la machine 20/8 et la machine 12/8.

La différence de couple provient principalement aussi de la différence de la géométrie rotorique
entre les deux machines. Dans la machine 20/8 et afin de maximiser le couple fourni par la
machine à basse vitesse, le flux rotorique est redistribué entre les deux harmoniques 1 et 3,
et la partie de ce flux associé à l’harmonique 1 est multiplié par un facteur de bobinage de
0.588, ce qui engendre une faible force électromotrice associé à cet harmonique, ce qui réduit
la contribution de ce dernier dans la production de couple totale de la machine. De l’autre coté,
dans la machine 12/8/3, il n’y a pas de redistribution de flux, et donc la partie de flux rotorique
contribuant à la production de couple est multiplié par le facteur de bobinage de l’harmonique
1 qui est de 0.866.

Calcul
Densité de courant 5 10 20

Calcul linéaire 0.84 0.77 0.62
Approche par interpolation 0.89 0.8 0.83

Table 3.9 – Rapport entre le couple fourni par la machine 20/8 et la machine 12/8 à basse vitesse,
d’après les figures A.22, A.26, A.30, A.34,A.38 et A.42.

2. Conclusion relative au couple à haute vitesse:(FiguresA.22, A.26, A.30, A.34,A.38 et A.42)Bien
que la comparaison montre que la machine 20/8 présente moins de couple à basse vitesse, ceci
n’implique pas une bonne performance à haute vitesse. La machine 20/8 présente une étendue
de plage de vitesse plus importante que la machine 12/8.

3. Conclusion relative à la puissance de sortie:(Figures A.22, A.26, A.30, A.34,A.38 et A.42)
Puisque la machine 20/8 offre la possibilité de fonctionner avec une plage de vitesse plus large,
elle donne également la possibilité de fonctionner, avec une puissance constante dans une large
plage de vitesse. L’enveloppe de puissance de la machine 20/8 est plus étendue que celui de la
machine 12/8 dans tous les cas étudiés. Ce résultat est une déduction évidente du fait que la
machine 20/8 possède une plage de vitesse plus importante que la machine 12/8.

4. Conclusion relative à la distribution du couple entre les deuxmachines fictives pour lama-
chine 20/8:(Figures A.25, A.29, A.33 et A.37) Dans tous les cas étudiés, l’effet de commutation
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électronique des pôles apparaît pour la machine 20/8: à basse vitesse la machine secondaire
fournit la majorité de couple, donc la machine se comporte comme celle avec 3p paires des
pôles. Or, en dépassant la vitesse de base, on procède au défluxage de la machine secondaire,
tandis que le couple fourni par la machine primaire devient majoritaire pour la machine, là où la
machine se comporte comme celle avec p paires des pôles. En atteignant une certaine vitesse,
la machine secondaire ne fournit plus de couple et elle est totalement défluxée. A ce stade, la
force électromotrice et le courant secondaire sont en quadrature de phase et la machine pri-
maire continue à fournir du couple jusqu’à la vitesse maximale dans la limite de la tension de
bus disponible. (figures A.25(b), A.29 (b),A.33(b), A.37 (b), A.41(b)). Ce phénomène est bien
justifié dans la mesure où l’injection de l’harmonique 3 introduit une chute de tension plus im-
portante que celle de l’harmonique 1. Lorsque la vitesse augmente, on procède à une défluxage
de cette machine, afin de respecter la limite de tension disponible.

5. Conclusion relative à la répartition des courants entre les deux harmoniques 1 et 3 dans
la machine 20/8:(Figures A.25, A.29, A.33 et A.37) A fur et à mesure de l’augmentation de la
vitesse, le rapport entre la densité du courant de l’harmonique 1 injecté dans la machine et la
densité totale Js,h1√

J2
s,h1

+J2
s,h3

augmente , tandis que le rapport Js,h3√
J2

s,h1
+J2

s,h3

tend à diminuer en fonction

de la vitesse. Ce résultat est une déduction de l’effet de commutation électroniques des pôles
dans la machine.

3.6 Nouvelle stratégie de commande : Le Maximum Torque Per Losses
MTPL

Comme on l’a déjà évoqué dans ce chapitre, ce sont les pertes fer et les pertes cuivre qui constituent
la majorité des pertes dans cette machine. Cela veut dire que les connaissances de ces dernières per-
mettent d’estimer parfaitement le rendement de la machine.

Si la majorité des travaux visant la recherche de la commande optimale de la machine, s’appuie sur
la minimisation des pertes cuivre pour rechercher les vecteurs courants optimaux maximisant le cou-
ple en même temps, l’inconvénient majeur de cette approche est la non prise en compte des contraintes
thermiques dans les autres parties conductrices dans la machine, notamment les parties ferromagné-
tiques et les aimants. Si un vecteur courant optimal peut maximiser le couple à courant efficace donné
fourni par l’onduleur à la machine, il n’y a rien de garanti au niveau de l’échauffement provoqué dans
les parties conductrices de la machine.

Les contraintes thermiques deviennent plus importantes dans la machine 20/8/5 à double polarité,
notamment lors de l’injection significative de l’harmonique du rang 3, d’une part puisque la fréquence
est trois plus élevée mais aussi d’autre part car le spectre de la force magnétomotrice induit plus
d’harmoniques générant des pertes avec cet harmonique. Considérer ces pertes pour une commande
visant l’optimalité énergétique est nécessaire lorsque la vitesse augmente. On cherchera donc à éla-
borer une commande appelée MTPL pour Maximum Torque Per Losses qui permet à couple donné
de minimiser les pertes totales ou inversement.

Le but dans cette partie est de tirer profit des degrés de liberté supplémentaires disponibles dans
le cas d’une machine à 5-phases par rapport à la machine triphasée, afin de maximiser le couple avec
le minimum des pertes possibles. L’existence de ces degrés de liberté supplémentaire permet de trou-
ver différentes stratégies sous différentes contraintes liées à la limite de tension de bus disponible et
les contraintes au niveau des pertes dans le but de limiter l’augmentation de la température dans la
machine et d’optimiser le rendement.
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Dans la partie précedente qui concerne la comparaison entre les deux machines à spp = 0.5, la
stratégie de contrôle MTPA est utilisée pour trouver les caractéristiques couple/vitesse dans la ma-
chine, ce qui signifie que ce sont uniquement les pertes cuivre qui sont considérées lors de l’optimisation
du contrôle. Il est donc nécessaire d’évaluer les autres pertes dues aux vecteurs courants optimaux.
Une fois que ces pertes sont évaluées, on peut imposer de nouvelles contraintes au niveau des pertes
permettant de limiter ces dernières dans les différentes parties conductrices dans la machine.

3.6.1 Répartition des pertes et du rendement pour différentes points de fonctionnement
selon la stratégie MTPA.

Les vecteurs courants optimaux sont déterminés pour chaque point de fonctionnement dans le plan
(couple,vitesse) en utilisant l’approche par interpolation des fonctions κ et ζ.
Normalement, pour pouvoir évaluer les pertes dans la machine, il faudra réinjecter ces courants op-
timaux dans le modèle éléments finis de la machine. Or, la cartographie de flux construite pour la
machine et le modèle des pertes fer statoriques avec les hypothèses simplificatrices élaboré précédem-
ment permet d’estimer la majorité des pertes dans la machine. Les figures 3.43 présentent donc les
résultats de calcul des pertes (cuivre + fer statorique) pour les différents points de fonctionnement
de la machine 20/8. On présente également dans cette figure les pertes totales et le rendement de la
machine.

3.6.2 Stratégie Maximum Torque Per losses

Des nombreux travaux récents se concentrent sur la stratégie dite MTPL, notamment pour les ma-
chines triphasées, citons notamment [119; 120; 121; 122; 123]. Les auteurs cherchent à optimiser la
commande de la machine, en introduisant dans l’algorithme d’optimisation une loi de comportement
des pertes fer en fonction des courants id et iq . Le but étant d’améliorer le rendement de la machine,
tout en conservant la même puissance d’entrée, et ceci en modifiant la trajectoire du courant dans le
repère (d , q), ce qui permet de modifier les pertes cuivre et les pertes fer de façon à augmenter le
rendement de la machine. En effet, si la nouvelle trajectoire du courant entraîne une augmentation
des pertes cuivre, la diminution des pertes fer est plus forte, ce qui se traduit par un rendement plus
important.

Une autre méthodologie proposée dans [124] consiste à déterminer pour chaque valeur du couple
électromagnétique et chaque vitesse de rotation, le vecteur courant qui permet de minimiser les pertes.
Les auteurs proposent donc une modification de la trajectoire du courant dans le repère (id , iq ). Cette
modification entraîne une diminution jusqu’à 7% des pertes totales dans la machine. Cela se reflète
par une amélioration globale du rendement dans la machine. L’approche est semblable à celle dans
[122], vu que la trajectoire proposée entraîne, pour chaque vitesse de rotation, une augmentation des
pertes cuivre et une diminution plus importante des pertes fer. Le principe se résume par l’injection
de davantage de courant démagnétisant id , ce qui permet de démagnétiser davantage la machine et
donc réduire significativement la contribution des pertes par hystérésis dans la machine, vu que ces
dernières dépendent du niveau de l’induction magnétique dans les tôles.

Le problème dans les travaux cités est que la stratégie MTPL proposée n’est applicable qu’au
voisinage du point de base dans la machine. En effet, à basse vitesse, les pertes fer dues initialement
à la fréquence d’alimentation sont faibles en général en comparaison avec les pertes cuivre. De ce
fait, le problème MTPL revient à un problème MTPA à basse vitesse. Par conséquent, l’avantage
de cette méthode n’est pas visible à basse vitesse. Par ailleurs, à haute vitesse, et pour un fonction-
nement à puissance constante, c’est la contrainte en tension qui intervient également dans le problème
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Figure 3.43 – Calcul à l’aide demodèle d’interpolation les différentes cartes des pertes pour la stratégie
MTPA . (a) Pertes cuivre. (b) Pertes fer. (c) Pertes totales dans la machine. (d) Rendement

d’optimisation. A ce stade d’optimisation, cette contrainte devient prépondérante et décide d’une
façon significative de le trajectoire optimale du vecteur courant. Comme à basse vitesse, l’effet de cet
algorithme n’est pas visible à haute vitesse.
Un autre facteur qui intervient dans la limitation de validité de l’algorithme MTPL sur la plage de
vitesse de la machine, est le nombre de degrés de liberté disponibles pour la synthèse de la com-
mande. La plupart des travaux effectués dans ce domaine vise les machines triphasées couplées en
étoile où on ne dispose que de deux variables (id , iq ) qui gouvernent la performance globale de la
machine. Or, dans le cas de la machine 20/8 à double polarité (aimants déposés ou enterrés) on dis-
pose de 4 variables d’optimisation, avec des contributions équivalentes dans le problème, ce qui offre
plus de possibilités pour la commande de la machine, en jouant sur la distribution du courant entre les
quatre variables associées aux deux machines fictives. Par conséquent, la flexibilité de contrôle donne
la possibilité d’étendre l’application de l’algorithme MTPL sur toute la plage de vitesse, notamment à
haute vitesse, où les pertes fer deviennent prépondérantes, et leur prise en compte dans la commande
devient indispensable. En d’autres termes, avec la machine 20/8, on espère avoir des réductions des
pertes totales dans la machine, non pas uniquement au voisinage de point de base de la machine, mais
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sur toute la plage de vitesse de la machine et ceci en appliquant le MTPL.
Dans cette partie, on va donc appliquer la nouvelle stratégie de contrôle, en introduisant les pertes fer
dans l’algorithme de recherche de la solution optimale pour maximiser le couple à des pertes niveaux
de pertes données. Cette nouvelle stratégie est comparée ensuite avec la stratégie MTPA afin de pou-
voir quantifier la réduction des pertes sur les différents points de fonctionnement de la machine.

3.6.2.1 Formulation du problème MTPL

Pour chaque point du plan couple/vitesse notée((Cem)i ,Ωi ), le problème à résoudre correspondant à
l’algorithme MTPL est donné par:

min
I1,ϕ1,I3,ϕ3

(
Pcu +P f er

)
sous contraintes max(Va(Ωi )) ≤ 24V

(Cem)5 = (Cem)i

(3.43)

Le problème consiste à résoudre le problème et trouver, pour chaque valeur du couple, les vecteurs
courants minimisant les pertes totales dans la machine.
Une fois, les courants optimaux déduits, une comparaison sera faite avec le cas où la commandeMTPA
est effectuée.

3.6.2.2 Application de la stratégie MTPL dans la machine

Les figures 3.44 présentent les résultats de calcul des pertes pour la stratégie MTPL. L’utilisation
de l’algorithme MTPL entraîne donc une diminution importante au niveau des pertes, sur certains
points, on peut observer des réductions qui dépassent le 30% comme montré dans la figure 3.45: En
examinant le carte des pertes cuivre dans les deux figures 3.44 (a) et 3.43 (a), on peut observer que les
pertes cuivre augmentent en appliquant la commande MTPL. Cependant, la comparaison au niveau
des pertes fer , montre que ce dernier diminue d’une façon significative que l’augmentation des pertes
cuivre. La raison est le défluxage de la machine secondaire, à l’origine des pertes fer importantes.
Dans le plupart des cas, on injecte davantage de id3 afin de défluxer la machine secondaire. La figure
3.46 présente la variation des différentes composantes du vecteur courant pour les différentes points
de fonctionnement. Ces variations sont définies comme suit :

∆Id1 = (Id1)MTPL − (Id1)MTPA

∆Iq1 = (Iq1)MTPL − (Iq1)MTPA

∆Id3 = (Id3)MTPL − (Id3)MTPA

∆Iq3 = (Iq3)MTPL − (Iq3)MTPA

(3.44)

On remarque que, dans la zone où la réduction des pertes fer est importante, la valeur de Id3 injectée
dans la stratégie MTPL est supérieure à celle injectée dans le cas de MTPA. Cette réduction de Id3 est
accompagné d’une augmentation de courant Iq1 afin de compenser la diminution de couple résultant
de défluxage de la machine secondaire. Par conséquent, la production d’un certain couple sous la
stratégie MTPL coûte plus au niveau des pertes cuivre que la stratégie MTPA, mais le MTPL reste
plus avantageux au niveau des pertes fer.

3.6.3 Optimisation en utilisant l’algorithme EGO

Après la démonstration de la capacité de la stratégie MTPL à optimiser la commande sur une large
plage de vitesse de la machine et en profitant des degrés de liberté supplémentaires dans la machine
nous affinons les objectifs sous une autre forme de la stratégie MTPL qui impose certains niveaux de
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Figure 3.44 – Calcul par l’intermédiaire de modèle d’interpolation les différentes cartes des pertes
pour la stratégie MTPL . (a) Pertes cuivre. (b) Pertes fer. (c) Pertes totales dans la machine. (d)
Rendement
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Figure 3.45 – Pourcentage de réduction des pertes suite à l’introduction de l’algorithme MTPL

pertes.

La différence avec l’approche effectuée dans la partie précédente est, qu’au lieu de seulement
minimiser les pertes totales sans contraintes de répartition des pertes, on s’impose cette fois-ci des
contraintes supplémentaires sur les niveaux de pertes autorisées selon leur localisation. En d’autres
termes, pour le stator et le rotor, on va introduire dans le problème d’optimisation des contraintes
représentant les pertes admissibles dans ces parties de la machine.

On va introduire un autre algorithme pour la recherche des solutions optimales. En effet, c’est
l’algorithme EGO est utilisé, en se basant sur une optimisation sur base de Kriging. Cette méthode
déjà utilisée avec succès dans le cadre de [125] pour une machine pentaphasée a été mis en œuvre dans
ce travail de thèse dans le cadre d’une collaboration avec Jinlin Gong3. Cette méthode décrite dans
[126] est rappelée dans l’annexeA.6 .

Cette méthode permet d’utiliser unmodèle d’éléments finis au sein d’un algorithme d’optimisation
. L’algorithmeEGO recherche les solutions optimales se basant sur un ensemble des points de référence
calculés en éléments finis. A partir de ces points de référence, un modèle continu est obtenu par in-
terpolation, modèle qui est utilisé pour la recherche de l’optimum. Un point à noter particulier est
que la famille des points de référence, n’est pas définie complètement au début du déroulement de la
recherche de l’optimum. Elle s’élabore au fur et à mesure du déroulement de l’algorithme permettant
ainsi un raffinement du maillage des points de référence dans la zone où se situe l’optimum.

Deux variantes de stratégies de type MTPL seront présentées dans cette partie :

1. L’une, MTPL(I), focalisée sur un couple minimum à fournir avec des contraintes distinctes
maximales de pertes stator et rotor.

2. L’autre, MTPL (II), cherchant à assurer un minimum de puissance de sortie mécanique en min-
imisant les pertes totales.

3Associate professor,Shandong University, China
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Figure 3.46 – Variation de chaque composante du vecteur courant. (a) ∆Id1. (b) ∆Iq1. (c) ∆Id3. (d)
∆Iq3
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Dans les deux problèmes existent la même contrainte en tension et en densité de courant. La formu-
lation de chaque problème d’optimisation est décrite et détaillée dans l’annexe A.6. La résolution de
chaque problème d’optimisation est également détaillée dans A.6.
Le problème avec l’algorithme EGO c’est le temps de calcul important, qui peut s’étendre jusqu’à
une semaine pour un point, tout dépendant du point de fonctionnement cherché. La différence avec
l’approche par interpolation utilisée , c’est que le temps de calcul important est utilisé pour construire
les cartographies des différentes composantes de flux, mais qui est facilement exploitable après pour
chercher les points optimaux pour un problème d’optimisation donné. Enmoyenne, chaque point exige
10 à 20 minutes de calcul pour déterminer le vecteur optimal avec l’approche d’interpolation.

3.6.4 Conclusion

Du fait du nombre élevés de degrés de liberté dans la machine, et des phénomènes magnétiques non
linéaires, on a pu utiliser deux techniques d’optimisation de la machine, une basée sur la méthode EGO
et l’autre en interpolant sur les fonctions κ et ζ. On a montré donc la potentialité de la machine à être
alimentée selon différentes stratégies . Ces degrés de liberté montrent la possibilité d’appliquer des
commandes de type MTPL pas uniquement au voisinage de point de base, mais également sur toute
la plage de fonctionnement de la machine.
En utilisant la minimisation globale des pertes sur tous les points de fonctionnement, on a pu améliorer
le rendement sur la majorité des points de fonctionnement de la machine. En appliquant également
l’algorithme EGO, on a pu également minimiser les pertes pour une puissance de 10 kW.
L’algorithme EGO a été appliqué également dans le but de trouver les vecteurs courants permettant de
limiter les pertes dans les parties conductrices. L’enveloppe des caractéristiques couple/vitesse corre-
spondant à la densité de 10A/mm2 a été modifiée afin de garantir une limitation locale des pertes tout
en améliorant le rendement dans la machine. Cependant, on peut utiliser toujours la stratégie MTPA
dans les phases transitoires de fonctionnement, tant que les limites de température ne sont pas encore
atteintes.
Les résultats avec l’algorithme EGO et l’approche par interpolation valident l’intérêt de fabriquer un
prototype de la machine, dans le but d’implanter pratiquement la commande optimale de la machine
décrite dans cette section. Avec ce prototype il sera possible d’une part de vérifier les performances
calculées au cours du processus d’optimisation durant le régime permanent et d’autre part d’implanter
les lois de contrôle vectorielles adaptées aux opérations transitoires. En effet, la simulation du fonc-
tionnement de l’entraînement électrique complet, machine-onduleur-lois de commande, n’est pas, avec
les moyens de calculs disponibles, possible avec des durées de simulation acceptables.

3.7 Dimensionnement d’un prototype

Après la comparaison entre la structure de la machine à aimants déposés et la machine à aimants enter-
rés radialement, on a déduit plusieurs avantages de cette dernière, notamment relativement à des pertes
dans les aimants moins importantes, ce qui permet de faire fonctionner la machine avec des fréquences
plus élevées, la machine à aimants déposés se trouvant destinée pour le fonctionnement relativement
basse fréquence. Par ailleurs, très classiquement, la machine 20/8 avec les aimants enterrés radiale-
ment présente aussi une compacité plus importante, et plus de degré de liberté pour le contrôle. Grâce
à des modèles éléments finis, la procédure de dimensionnement est finalisée par optimisation. Par
conséquent une fabrication de prototype a été initiée et un prototype devant être disponible au dernier
trimestre 2016.

La fabrication du prototype a dû prendre en compte les contraintes des bancs d’essais disponibles
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en laboratoire avec une vitesse maximale de 6000 tr/min alors que celle considérée dans le cadre d’une
machine destinée aux applications de traction était de 14000 tr/min. Il était donc nécessaire de réaliser
en quelques sorte une homothétie en vitesse mais tout en laissant inchangées les phénomènes électro-
magnétiques, notamment ceux à l’origine des pertes. Il s’agissait donc de conserver les mêmes plages
de fréquences en réduisant la vitesse maximale. Très classiquement cette adaptation a été réalisée
en changeant le nombre de paires de pôles du prototype. La combinaison 40/16 est adoptée pour le
prototype de la machine.

3.7.1 Structures statoriques et rotoriques

En se basant sur les dimensions de la machine un modèle 2D en éléments finis est construit pour
la machine. La figure 3.47 donne la structure du prototype éléments finis pour laquelle certaines
modifications sont apportées par rapport au prototype précédemment dans le mémoire :

Figure 3.47 – Modélisation en éléments finis de prototype de la machine

1. Les tôles ferromagnétiques sont inclinées par un demi pas d’encoche pour garantir unmaximum
de réduction de couple de détente comme déjà décrit dans la partie 3.2.2.2, ce qui est équivalent
à un angle de π

40 . La figure 3.48 présente donc la construction des tôles statoriques. Comme déjà
évoqué, cette procédure présente un impact sur la force électromotrice, surtout l’harmonique
du rang 3. Les paramètres principaux pour la fabrication du stator sont donnés par le tableau
3.10 . En tenant compte de la valeur du couple moyen de la machine 20/8 pour une densité de
10A/mm2 (35 N.m.), la machine 40 encoches/16 encoches doit fournir deux fois plus de couple
avec un diamètre d’alésage du stator

p
2 plus grand que celui de la machine 20 encoches/8 pôles.

Par contre, entre les deux machines, on conservera la même profondeur des encoches .

Les caractéristiques des tôles ferromagnétiques sont données dans le tableau 3.11 :
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(a) (b)

Figure 3.48 – (a) Structure des toles ferromagnétiques pour le prototype de la machine. (b) Le carter
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Paramètres Valeur
Nombre des encoches 40
Nombre des pôles 16

Diamètre d’alésage du stator 130 mm
Largeur d’une encoche au niveau de l’entrefer 5.11 mm
Largeur d’un dent au niveau de l’entrefer 5.1 mm

profondeur de l’encoche 22 mm
Hauteur retour culasse 7 mm
Profondeur des entailles 2 mm

Table 3.10 – Dimensions des tôles statoriques dans la machine.

Toles Fe-Si
Type M270-35A

Epaisseur tôles 0.35 mm
isolation double face S24
pertes spécifiques 2.7 W/kg (50Hz, 1.5T)

Longueur 115 mm

Table 3.11 – Specification des tôles ferromagnétiques.

2. La deuxièmemodification apportée se situe au niveau du rotor. Afin de réduire les fuites magné-
tiques au niveau du pied des aimants tout en restant compatible avec les contraintes de fabrica-
tion qui nous étaient imposées : les tôles rotoriques ont été découpées pour faire apparaître des
surfaces à très faible perméabilité magnétique de type triangle au niveau des pieds des aimants.
La figure 3.49 présente la figure du rotor de la machine. Le rapport

p
2 intervient également

pour les dimensions rotoriques. En effet, la machine 40/16 présente un diamètre
p

2 fois plus
grand que la machine 20/8 , mais la largeur des aimants est divisée par cette même valeur dans
la machine 40/16. Les dimensions du rotor sont données par le tableau 3.12.

Paramètres Valeur
Diamètre alésage rotor 70 mm

Diamètre intérieure du rotor 32 mm
Diamètre des trous d’assemblage (4 trous) 10 mm

Rayon du centre du trou 50.35 mm
Epaisseur aimant 4 mm
Profondeur aimant 23 mm
longueur aimant 17.95 mm

Epaisseur du pont des aimants 0.7 mm
Type des aimants NdFeB N40UH

Entrefer 1mm

Table 3.12 – Paramètres caractérisant le rotor dans la machine.

Les aimants dans cette machine sont segmentés en trois aimants dans le sens de longueur afin de
réduire les pertes par courants induits.
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(a) (b)

Figure 3.49 – (a)Rotor de la machine durant la phase de la fabrication. (b)Rotor avec l’arbre
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3.7.2 Nombre des conducteurs dans la machine et distribution des conducteurs dans
la machine

Dans le prototype envisagé, il ne reste qu’à choisir le nombre des conducteurs par phase et leur distri-
bution dans les encoches .

3.7.2.1 Choix du nombre des conducteurs basé sur la minimisation de l’effet de peau

La machine 40/16 est à double polarité, possède trois stratégies d’alimentation dont deux exigent
l’injection de l’harmonique 3 , qui admet à vitesse donnée une fréquence trois fois supérieure à celle
pour une alimentation avec l’harmonique 1 . De ce fait, l’existence de l’harmonique 3 signifie que le
courant peut contenir des fréquences élevées, donc le risque de l’apparition de phénomène d’effet de
peau devient important. L’effet de peau se traduit par la tendance du courant à circuler uniquement
sur la “surface”de conducteur, provoquant ainsi l’augmentation de la résistance des conducteurs et
parsuite des pertes cuivre supplémentaires. Par conséquent, cet aspect devra être prise en compte lors
du choix du nombre des conducteurs de prototype.
On a intérêt à minimiser l’effet de peau dans les conducteurs. Cette contrainte de fabrication nous
impose donc une contrainte sur la diamètre des conducteurs à utiliser dans la machine. Grossièrement,
pour qu’ un conducteur de diamètre Dcd soit à l’abri de l’effet de peau, il faut que son diamètre soit
au moins deux fois plus faible que la profondeur de peau δ. Ainsi , il vient :

Dcd ≤ 2δ

Dcd ≤ 2
1√

πσµ0 f

(3.45)

Le choix du diamètre dépend bien évidemment de la fréquence maximale à laquelle on va alimenter
la machine. Si on envisage de faire tourner la machine jusqu’à 10000 tr/min, selon les outils de com-
mande à notre disposition, il suffit que le diamètre utilisée dans la machine soit inférieur à 2.1 mm, en
considérant le troisième harmonique dans la commande.

Par ailleurs, une autre contrainte pour la réalisation de la machine se situe au niveau du procédé
de bobinage. Lorsque les diamètres de fil impliquent que la maniabilité du fil devient une contrainte
il peut être avantageux d’utiliser “deux fils en main”pour chaque conducteur plutôt qu’un seul.

En examinant les standards concernant les dimensions des conducteurs, le choix s’oriente vers
une diamètre de 1.157 mm, avec une épaisseur de l’isolant de fil de 0.065mm. En se basant sur cette
distribution, la répartition des conducteurs dans les encoches est représentée par la figure 3.50. Par
prise en compte des surfaces d’isolant et des contraintes géométriques en utilisant un fil circulaire, on
estime à 56% le coefficient de remplissage des encoches. Le nombre des conducteurs par bobine est
16 (32 en comptant deux fil en main) .

Une simulation par éléments finis a été effectuée pour des fréquences allant de 0 à 9 kHz afin
d’estimer l’importance de l’effet de peau pour cette distribution des conducteurs. Les résultats mon-
trent que la valeur de la résistance du conducteur augmente légèrement entre les deux fréquences
extrêmes. Ces résultats montrent qu’avec cette distribution des conducteurs on arrive à alimenter
la machine à haute fréquence sans avoir des phénomènes liés aux effets de peau. Par conclusion,
l’augmentation de la résistance ne dépasse pas le 1% à la fréquence de 9kHz.

Rs( f = 9000Hz)

Rs( f = 0)
= 1.01 (3.46)

Une autre contrainte provenant des conducteurs de la machine, est la tension crête disponible. Comme
le nombre des conducteurs par phase est 128 (32*4bobines), une connexion en série des bobines pour
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Figure 3.50 – Distribution des conducteurs dans une encoche

(a) (b)

Figure 3.51 – Effet de peau dans le conducteur à 9kHz. (b) Variation de la résistance du conducteur
en fonction de la fréquence d’alimentation.
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chaque phase engendre une chute de tension importante et en plus la source de tension disponible
n’est pas suffisante pour alimenter la machine. De ce fait, on choisit une connexion particulière de
bobinage consistant à mettre en parallèle 4 bobines de chaque phase (chaque phase possède 8 bobines).
L’ensemble des 4 bobines peut être soit en série ou en parallèle avec l’autre ensemble de 4 bobines.
La figure suivante montre donc le schéma de la connexion de bobinage pour chaque phase . La figure
3.52 présente la connexion de bobinage pour chaque demi-machine. Les sorties de la bobine Ei ,Si de
la phase i sont connectées soit en série ou en parallèle avec les sorties E

′
i ,S

′
i .

3.7.2.2 Effet de proximité des conducteurs

La disposition des conducteurs l’un à coté de l’autre donne naissance à un autre effet nocif, c’est
l’effet de proximité. En effet, lors de l’alimentation de la machine, les conducteurs produisent un
champ magnétique; une partie de ce champ magnétique est enlacée par les autres conducteurs des
encoches. Cet effet fait que les autres conducteurs sont soumises à un champ magnétique variable, et
donc des pertes par courants induits sont observées [127].
Selon la disposition des conducteurs dans l’encoche, l’importance de l’effet de proximité varie entre
les conducteurs en haut de l’encoche et ceux en bas de l’encoche, ces derniers sont soumis au champ
magnétique provenant des conducteurs en haut, d’où un effet de proximité plus important est observé
pour ces conducteurs. La figure 3.53 présente une simulation en éléments finis de l’effet de proximité
pour une fréquence allant de 0 jusqu’à 9kHz. On observe encore dans la figure 3.54, l’augmentation
de la résistance de la machine en fonction de la fréquence d’alimentation. L’effet de proximité touche
particulièrement donc les conducteurs en bas des encoches. D’après la figure 3.54(b), la variation de
la résistance moyenne est donnée par :

Rs( f )

Rs( f = 0)
= 1.35x10−7 f 2 +1 (3.47)
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(a) (b)

(c)

(d)

Figure 3.52 – (a) Bobinage partie gauche de la machine. (b) Bobinage partie droite de la machine. (c).
Connexion de bobinage-partie gauche . (d) Connexion de bobinage-partie droite
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(a) (b)

Figure 3.53 – (a) Flux croisant les conducteurs dans une encoche. (b) Répartition de la densité des
pertes suite à l’effet de proximité
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Augmentation moyenne de la résistance
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3.8 Conclusion

Dans cette partie, une machine à double polarité à aimants enterrés a été conçue. Le nouveau rotor
adapté à aimants enterrés est obtenu en modifiant le rotor classique de la machine: un trou interpo-
laire de largeur 36% du pas polaire est introduit à la surface du rotor en enlevant du fer rotorique.
Cette modification entraîne une modification dans la force électromotrice et par suite la capacité de
chaque machine fictive à fournir le couple. En raisonnant uniquement sur la force électromotrice,
l’alimentation avec le troisième harmonique permet d’avoir plus de couple que l’alimentation de la
machine primaire. Cependant, l’effet réluctant important dans la machine primaire permet de ren-
forcer cette machine: à haute densité de courant la machine primaire est capable de fournir un couple
aussi important que celui fourni par la machine secondaire. Lorsque la saturation aura lieu dans la
machine, la machine primaire dépasse la machine secondaire.

La nouvelle machine à double polarité à aimants enterrés radialement assure une protection de
l’échauffement des aimants. On a montré que ce sont les harmoniques de rangs élevés qui contribuent
à la production des courants induits dans les aimants. Ces harmoniques présentent en général de faibles
amplitudes, d’où un bas niveau des pertes prévu dans cette machine. Pratiquement, le problème des
pertes dans les aimants peut être résolu définitivement en segmentant les aimants.

Concernant les pertes fer, un modèle dynamique a été présenté dans le but d’estimer la densité vo-
lumique des pertes. Ce modèle ne dépend pas uniquement de l’amplitude de l’induction magnétique
mais également de la dynamique de l’induction. Avec ce modèle, on arrive à estimer les pertes fer
statoriques. Ces pertes constituent, avec les pertes cuivre la majorité des pertes dans la machine. Par
conséquent, le rendement peut être estimé.

Ensuite, c’est le comportement de la machine en régime saturé qui a été étudié. En général, dans
les machines à aimants enterrés avec un matériau non-linéaire (caractéristique (B,H) est non-linéaire),
la matrice d’inductance dépend du vecteur courant. Pour des hautes densités de courant, la modifica-
tion des termes de la matrice d’inductance est significative en fonction du courant injecté. Ces résultats
aboutissent à une complexité de commande : un certain couple électromagnétique peut être obtenu par
plusieurs vecteurs courants correspondant à la même densité de courant. Il faut donc, afin de choisir
le vecteur du courant optimal, faire intervenir d’autres critères dans l’optimisation, notamment: les
pertes, l’ondulation du couple et la valeur de courant crête.

La machine 20/8/5 à double polarité a été comparée avec la machine 12/8/3 possédant les mêmes
dimensions statoriques et rotoriques. Cette comparaison concerne les points particuliers de la carac-
téristique couple/vitesse de chaque machine. Pour la même valeur des pertes cuivre, la machine 20/8/5
est capable à partir d’une certaine densité de courant de fournir une puissance bien supérieure à celle
fournie par la machine 12/8/3. La machine 20/8/5 présente donc la capacité de fonctionner avec une
puissance constante sur une large plage de vitesse. La machine 20/8/5 possède une plage de vitesse
infinie, tandis que la 12/8/3 possède une plage de vitesse finie.

La stratégie de contrôle, Maximum Torque Per Ampere, permet de trouver le vecteur courant
qui permet de maximiser le couple de la machine en minimisant les pertes cuivre. Cependant, cette
stratégie semble insuffisante dans le cas de la machine 20/8/5, puisque les autres pertes dans la machine
ne sont pas prises en compte. Étant donné la possibilité d’injection de l’harmonique 3 dans la machine,
il est donc indispensable de prendre en compte les pertes lors de la synthèse de la commande. Profitant
des nombreux degrés de liberté dans cette machine qui donne la possibilité de contrôler la machine
sous différentes contraintes, il est possible de définir une nouvelle famille de stratégies appelée Max-
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imum Torque Per Losses. Une amélioration du rendement est observée entre les deux algorithmes
MTPA et MTPL. La multitude des degrés de liberté a permis de modifier la trajectoire du courant,
tout en respectant les contraintes des tension et du couple, et trouver le nouveau vecteur qui permet de
minimiser les pertes. L’algorithme EGO a été également appliqué dans le but de trouver les courants
optimaux limitant les pertes dans le stator et le rotor. La stratégie MTPL a permis d’améliorer le ren-
dement dans la machine.
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Conclusions et perspectives

L’objectif de ce travail a été de rechercher et concevoir une structure statorique/rotorique de machine à
5-phases à double polarité, c’est-à-dire avec amplitude comparable pour les harmoniques de rang 1 et 3
de force électromotrice. Il a été ainsi possible d’obtenir un effet « boite de vitesse électromagnétique»
: sans changer la vitesse de rotation on change la fréquence de fonctionnement en se basant sur des
critères d’optimalité. Une première originalité forte dans la conception de la machine concernait cette
aptitude à produire, à courant donné, autant de couple avec l’harmonique 3 qu’avec l’harmonique 1,
contrairement aux structures classiques des machines polyphasées, où la contribution de l’harmonique
3 ne dépasse pas le 33% dans le couple. Pour atteindre cet objectif, une étude a été menée dans le
chapitre 1 afin de choisir le bobinage le plus adéquat pour la machine à double polarité. Les critères
de sélection de bobinage sont les facteurs de bobinage de l’harmonique 3, le taux de distorsion de
couple et les pertes par courants induits. La classification des différentes combinaisons encoches/
pôles selon les critères définis a mené au choix d’un bobinage à pas fractionnaire concentré autour
des dents avec 20 encoches/8pôles. Ce bobinage particulier possède un bon facteur de bobinage 0.951
pour l’harmonique 3 mais seulement de 0.588 pour l’harmonique 1. C’est en effet l’harmonique de
rang 3 qui a été privilégié pour les fonctionnements à basses vitesses (fréquences) puisque les pertes
aux fréquences élevées étaient attendues comme élevées pour cet harmonique du fait notamment de
son sous-harmonique de force magnétomotrice. A l’inverse l’harmonique 1, avec son Spp = 0.5, avait
les aptitudes pour les fonctionnements hautes fréquences pour lesquelles par ailleurs le couple requis
est plus faible. Même avec un coefficient de bobinage très moyen de 0.588 le cahier des charges devait
pouvoir être respecté. Au niveau rotorique, le choix s’est porté dans un premier temps sur des topolo-
gies à aimants permanents plus simples à étudier puis dans un deuxième temps sur des structures à
aimants enterrés plus propices à l’obtention de larges plages de vitesse à puissance constante. Un en-
semble des solutions pour le rotor bi-harmonique de la machine double polarité a ainsi été proposé.

Dans le chapitre 2, un rotor bi-harmonique est proposé avec des aimants déposés en surface où
chaque pôle est divisé en deux aimants séparés. Par rapport à une machine 5-phases avec un bobi-
nage à pas diamétral, la machine double polarité possède une machine secondaire ayant d’une part,
la capacité à produire le même couple que la machine primaire avec quasiment la même densité de
courant, et d’autre part, un effet de compensation des ondulations de couple lors de l’alimentation bi-
harmonique de cette machine. En comparant cette machine avec la machine triphasée dont le Spp = 0.5

(12encoches/8pôles/3phases), on a montré la capacité de la machine 20/8 à assurer le même fonc-
tionnement que la machine 12/8/3 avec des pertes moins importantes au niveau des aimants, surtout
lorsque la machine est alimentée par le premier harmonique du courant ou les deux harmoniques 1 et
3. L’harmonique 3, étant à la source des pertes par courants induits importantes dans la machine, il
faut éviter de l’injecter tout seul dans la machine. Le calcul des pertes dans les aimants ont été fait par
un modèle analytique, calculs confirmés par éléments finis.

En ce qui concerne la stratégie de contrôle, l’application de la stratégie Maximum Torque Per
Ampere, visant la minimisation des pertes cuivre uniquement, est apparue comme non-optimale. En
effet, l’injection de l’harmonique 3 engendre des pertes par courants induits importantes dans la ma-
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chine. Cela nous a amené à une nouvelle stratégie de contrôle plus efficiente, qui maximise le couple
provenant de l’harmonique 1 afin de réduire les pertes par courant induits. Par ailleurs, la possibilité
de produire le couple fait que la machine assure la fonctionnalité de la commutation électronique des
pôles, sans recours aux techniques classiques présentées dans le chapitre 1. Le changement de polarité
se fait uniquement par la commande, une alimentation par l’harmonique 1 correspond à une polarité
p, par l’harmonique 3 une polarité 3p. Les deux polarités peuvent également être excitées simultané-
ment dans la machine. La polarité 3p intervient seule en général à basse vitesse, afin d’assurer la
fonctionnalité “boost”, à haute vitesse c’est la polarité p qui intervient puisque la limite de tension est
atteinte.

Comme les machines à aimants déposés présentent des pertes significatives dans les aimants,
surtout à haute vitesse, on s’est tourné, afin de pouvoir fonctionner avec le profil double polarité à
haute vitesse, vers une machine à aimants enterrés radialement. On a montré que les harmoniques
dont le rang ν

2p est pair, ne généraient pas de perte dans cette machine, contrairement aux harmoniques
dont le ν

2p est impair, mais en général ces derniers possèdent de faibles amplitudes. Cette nouvelle
machine possède, en plus de cette caractéristique concernant les pertes, un couple de saillance impor-
tant, particulièrement lors de l’alimentation avec le premier harmonique du courant. De ce fait, les
propriétés associées à la décomposition multi-machine ne sont pas valables dans cette machine.

Les pertes fer dans cette machine sont encore plus significatives que les pertes aimants. Unmodèle
a été présenté dans le chapitre 3 permettant la prise en compte des ces pertes. Ensuite, ces pertes ont
été introduites dans la démarche d’optimisation afin de chercher les solutions optimales visant la min-
imisation des pertes globales dans la machine. Pour cela, et du fait des degrés de liberté disponibles
dans la machine qui offre une flexibilité dans la commande, une nouvelle stratégie Maximum Torque
Per Losses permet de minimiser pour un point de fonctionnement donné les pertes globales. Une
réduction jusqu’à 50% est observée au niveau des pertes, ce qui se reflète par une amélioration de
rendement importante. Le principe étant de défluxer l’harmonique 3 dans la machine en introduisant
plus de courant défluxant id3. Cette procédure, bien qu’elle augmente les pertes cuivre, permet de
réduire significativement les pertes fer, impliquant une réduction globale des pertes dans la machine.
Les résultats obtenus confirment l’intérêt de la fabrication d’un prototype 40encodes/16pôles.

Concernant les perspectives de ce travail, il est possible de penser à une structure à double polar-
ité avec un rotor à cage. Dans ce cas, le but est de concevoir une structure avec X barres rotoriques
permettant d’assurer la fonctionnalité double polarité. Ensuite, on peut évaluer les caractéristiques
couple/vitesse de cette machine et étudier les pertes, notamment dans le rotor.

Concernant la machine à aimants déposés présentée dans le chapitre 2, on pourra profiter de la
loi de comportement des pertes dans les aimants, pour trouver la commande optimale maximisant le
couple et minimisant les pertes aimants dans la machine. On peut également appliquer le Maximum
Torque Per losses dans cette machine, en minimisant les pertes globales dans cette machine. Le mod-
èle analytique de la détermination des pertes dans les aimants pourra être amélioré, en introduisant le
déphasage entre le courant et la force électromotrice.

Par ailleurs, afin de réduire le temps nécessaire pour déterminer l’état magnétique de la machine
pour un point de fonctionnement dans le plan (d1,q1,d3,q3), une méthodologie a été proposée, consis-
tant à construire une cartographie de flux à partir d’un nombre donné des points de fonctionnement. Il
sera intéressant d’effectuer une étude de maillage du plan (d1,q1,d3,q3) visant à déterminer le nombre
optimal des points de fonctionnement à simuler pour construire la cartographie de flux.
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Une optimisation pourra être apportée également à la structure machine à aimants enterrés, prin-
cipalement au niveau d’ouverture du trou. Cette ouverture décide du taux des harmoniques 1 et 3 de la
force électromotrice. Elle pourra optimisée, en fonction de plusieurs objectifs, autre que la maximisa-
tion du couple présentée dans ce travail: exploitation maximale de la puissance de l’onduleur à haute
vitesse, réduction de l’effet de saturation dans la machine. Il sera également intéressant de développer
un modèle analytique permettant d’estimer les pertes dans les aimants, afin d’estimer la température
dans le rotor. Ainsi, il faut coupler le modèle éléments finis de la machine avec un logiciel thermique
permettant d’évaluer précisément les limites thermiques, permettant de fixer les contraintes au niveau
des pertes permises dans la machine.

La fonctionnalité double polarité pourra être aussi assurée par une machine 7-phases, comme la
combinaison 21/8/7 , avec son facteur de bobinage important pour l’harmonique 3 (0.91) et de 0.56
pour l’harmonique 1. Comme dans le cas de la topologie 20/8/5, il faut adapter la structure rotorique
de la machine afin de générer des amplitudes 1 et 3 de la force électromotrice avec la même ordre de
grandeur. Il apparaît que cette combinaison ne génère pas de pertes importantes par courants induits,
ce qui permet de la considérer comme la version 7-phases de la machine 20/8.
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Annexe A

Annexes

A.1 Calcul des coefficients ( f c
ar,k)2h+1 et ( f s

at ,k)2h+1

Les expressions des coefficients ( f c
ar,k )2h+1) ( f s

at ,k )2h+1) sont données pour un aimant numéro k consti-
tuant un demi-pôle, de largeur la,k et dont le centre est ca,k . On distingue donc deux cas : aimantation
radiale et aimantation parallèle.

1. Cas radial: {
( f c

ar,k )2h+1 = 8Mk
π(2h+1) sin

(
p(2h +1) la,k

2

)
cos(p(2h +1)ca,k )

( f s
at ,k )2h+1) = 0

(A.1)

2. Cas parallèle:

• p=1{
( f c

ar,k )2h+1 = 2pMk

π sin(la,k )cos(ca,k −αa,k )+ 2pMk

π la,k cos(ca,k +αa,k )

( f s
ar,k )2h+1 = 2pMk

π(2h+1) sin(la,k )cos(ca,k −αa,k )− 2pMk

π(2h+1) la,k cos(ca,k −αa,k )
(A.2)

• p>1

( f c
ar,k )2h+1 =

4pMk

π((2h +1)p +1)
sin

(
((2h +1)p +1) la,k

2

)
cos((2h +1)pca,k −αa,k )+

4pMk

π((2h +1)p +1)
sin

(
((2h +1)p −1) la,k

2

)
cos((2h +1)pca,k +αa,k )

( f s
ar,k )2h+1 =

4pMk

π((2h +1)p +1)
sin

(
((2h +1)p +1) la,k

2

)
cos((2h +1)pca,k −αa,k )

− 4pMk

π((2h +1)p −1)
sin

(
((2h +1)p −1) la,k

2

)
cos((2h +1)pca,k +αa,k )

(A.3)

A.2 Calcul des coefficients (Fr )h et (Ft )h

On désigne par Kr,s le rapport entre le rayon rotorique et le rayon statorique.Km,s est le rapport entre
le rayon correspodant à la hauteur d’aimants Rm et le rayon statorique Ral s . Quelque soit p>1 et h ≥ 1

(Fr )h = Ral s

1−(hp)2
1

1−K2hp
r,s

[
Khp+1

r,s + hp−1
2 Khp+1

m,s − hp+1
2 K−hp+1

m,s K2hp
r,s

]
(Ft )h = Ral s

1−(hp)2
1

1−K2hp
r,s

[
hpKhp+1

r,s + 1−hp
2 Khp+1

m,s − hp+1
2 K−hp+1

m,s K2hp
r,s

] (A.4)
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A.3 Structure rotorique à double polarité avec des aimants non iden-
tiques constituant le demi-pôle

A.3.1 Force électromotrice idéale et fonction d’aimantation idéale

La géométrie et la disposition des aimants définies dans la section précédente, peut engendrer une
fonction d’aimantation contenant des harmoniques de rang supérieur notamment le 7 et le 9 qui sont à
l’origine des couples pulsatoires dans la machine principale et secondaire respectivement. La solution
idéale est de trouver la couche d’aimant, qui après son interaction avec les filtres spatiaux, aboutit à une
force électromotrice ne contenant que les deux harmoniques 1 et 3 et d’amplitudes égales. Une modi-
fication de la couche d’aimants est proposée dans [33] consiste à remplacer les aimants rectangulaires
par des aimants trapézoïdaux. Cette couche d’aimant donne la possibilité de réduire les harmoniques
7,9,11 et 13 dans la force électromotrice en utilisant un bobinage diamétral.

Dans cette partie, le but est de chercher d’autres couches d’aimants s’approchant le plus de la
couche d’aimants idéale qui est capable de générer uniquement les deux harmoniques 1 et 3 dans le
champ rotorique , avec des amplitudes comparables, assurant une force électromotrice où E3 = E1.Par
suite, on peut définir la force électromotrice idéale normalisée comme suit :

eper f (θr ) = cos(θr )+cos(3θr ) (A.5)

La forme d’onde correspondante est donnée par la figure A.1.
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Figure A.1 – (a) Forme d’onde de la force électromotrice idéale.(b) Forme d’onde de la fonction
d’aimantation idéale

Étant liés par des gains spatiaux, le contenu harmonique de la fonction d’aimantation idéale est
déduite à partir celui de la force électromotrice idéale par une simple opération de division pour chaque
harmonique. Il faudra donc évaluer le gain (Gc

t )h pour les deux harmoniques 1 et 3 dans cette machine.
L’évaluation des ce paramètre pour les deux harmoniques 1 et 3 montre que (Gc

t )1 = 0.0057 et (Gc
t )3 =

−0.0086. La fonction d’aimantation idéale normalisée s’écrit de la forme :

( fai m)per f (θr ) = 0.819cos(θr )−0.542cos(3θr ) (A.6)

La forme d’onde de la fonction d’aimantation est donnée dans la figure A.1(b).
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A.3.2 Méthode de modulation de largeur d’aimant

Dans cette partie, l’objectif est de calculer la couche des aimants rapprochant au mieux de la fonction
idéale d’aimantation. En effet, avec cette approche les aimants ne sont plus de même dimension. Cette
approche est en analogie avec le principe de modulation de largeur d’impulsion utilisé dans l’onduleur
de tension[75] . Après la comparaison entre le signal modulant et la fonction d’aimantation idéale,
un signal de comparaison est déduit. Les différentes largeurs de ce signal définissent la largeur des
aimants formant le demi-pôle. Le niveau 1 dans le signal de comparaison correspond à un aimant, et
le 0 correspond à un trou. Notons que cette méthode est effectuée sur un intervalle l’intervalle [0;π2 ]
uniquement, comme la fonction d’aimantation est paire et antisymétrique.

Deux cas sont étudiés dans cette partie selon la fréquence de la porteuse f rpr t introduite lors de
la modulation: pour f rpr t = 6 et fpr t = 8

• Premier cas fpr t = 6. Dans ce cas la fréquence de la porteuse est égale 6 fois la fréquence de
la fonction idéale d’aimantation . La figure A.2 présente le principe de cette méthode. La force
électromotrice résultante est présentée dans la figure A.3.

La figure A.3 montre que la force électromotrice résultante de cette méthode possède deux har-
moniques 1 et 3 quasiment de même amplitude, l’harmonique de rang 1 est légèrement supérieur à
l’harmonique 3. Le problème réside dans ce cas dans le contenu harmonique non négligeable dans
ce cas, du fait de la discontinuité de la fonction d’aimantation. Ces harmoniques restent limités en
amplitude (≤ 20% de l’amplitude des harmoniques fondamentaux). En plus, des aimants très fins sont
observés suite à cette méthode, ces aimants sont d’ordre de 0.05o . La faisabilité technique de cette
solution semble impossible. La solution est de négliger les aimants fins, l’impact sur la forme électro-
motrice suite à cette suppression est encore marginale.

• Deuxième cas fpr t = 8.Dans ce cas la fréquence de la porteuse est égale 8 fois la fréquence de
la fonction idéale d’aimantation .Les résultats sont détaillés dans les figures A.5 et A.4

Contrairement au cas où fpr t = 6, c’est l’amplitude de l’harmonique 3 qui est légèrement supérieure
à l’harmonique 1. Le contenu harmonique est aussi important que dans le premier cas, notamment
pour l’harmonique 7, avec son amplitude de 28% de celle de l’harmonique 3. Comme le premier cas
étudié, des limitations de faisabilité apparaissent dans ce cas, manifestant par des lacunes de 0.3o en-
tre les aimants et les aimants de 6o également. Cette couche d’aimant possède également un volume
d’aimant plus important en comparaison avec le premier cas, ce qui engendre des amplitudes plus
importantes des harmoniques 1 et 3 de la force électromotrice, et par suite une compacité importante.

Certes, on peut toujours effectuer la modulation avec des fréquences plus importantes, ce qui
augmente la performance de cette méthode. Cependant, il faut toujours étudier la faisabilité des so-
lutions résultantes. L’augmentation de la fréquence de modulation va conduire certainement au plus
des aimants et des lacunes fines dans la couche d’aimants optimale.
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Figure A.2 – (a) Principe de la modulation de largeur d’aimant pour f rpr t = 6. (b) Couche d’aimant
résultante et la fonction d’aimantation correspondante
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Figure A.3 – (a) Forme de la force électromotrice fpr t = 6. (b) Spectre de la force électromotrice
résultante
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Figure A.4 – (a) Forme de la force électromotrice f rpr t = 8. (b) Spectre de la force électromotrice
résultante
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Figure A.5 – (a) Principe de la modulation de largeur d’aimant pour f rpr t = 6. (b) Couche d’aimant
résultante et la fonction d’aimantation correspondante
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A.4 Rotor double polarité avec des aimantations parallèles

Dans cette partie, on cherche à répondre à l’objectif d’égalité des harmoniques 1 et 3 en utilisant une
couche d’aimants avec des aimantations parallèles. De ce fait, les composantes tangentielles et ra-
diales de la fonction d’aimantation sont non nulles. Comme dans le cas de l’aimantation radiale, il
est toujours possible de définir une fonction d’aimantation idéale. Cependant, il existe une degré de
liberté dans la distribution de l’aimantation sur les deux composantes. Par conséquent, la fonction
idéale d’aimantation n’est pas unique, et le recours à la méthode de modulation de la fonction idéale
n’est plus possible. Ce fait nous pousse à modifier les objectifs sur la couche d’aimants, vers des ob-
jectifs directement sur le contenu spectral de la force électromotrice résultante de la couche d’aimants.

Dans cette partie, on va définir tout d’abord la fonction objective d’optimisation, et ensuite, la
variation de la solution en fonction de la variation des contraintes.

A.4.1 Définition de la fonction objective de l’optimisation

Pour la machine envisagée, il s’agit d’obtenir une force électromotrice de rang 1 égale à celle de
l’harmonique de rang 3. On s’intéresse en plus, à des machines fictives uniquement sinusoïdales, ce
qui revient minimiser l’amplitude des harmoniques de chaque machine fictive par rapport au fonda-
mental associé à cette machine. Les harmoniques de rang pair ne sont pas pris en compte, vu qu’ils
sont filtrés par le bobinage. On suppose dans ce problème que le demi-pôle est plein, c.-à-d.,qu’il n’y
a pas des lacunes entre les aimants. De ce fait, les seules variables d’optimisation sont la largeur la,k

et l’orientation du vecteur αa,k d’aimantation de chaque aimant. La fonction objectif correspondante
à ce problème d’optimisation est:

min
Xa

√
( Ê7

Ê3
)2 + ( Ê9

Ê1
)2 + (

ˆ(E)11

Ê1
)2 + (

ˆE13

Ê3
)2

sous contraintes Ê1 ≥ (Ê1)mi n

(A.7)

Un niveau minimum pour l’amplitude E1 est précisé dans l’ordre d’éviter les solutions avec des
faibles aptitudes à la production du couple. La variable d’optimisation Xa contient les paramètres
correspondants aux aimants constituant le demi-pôle, à savoir la largeur de l’aimantla,k et l’orientation
de son vecteur aimantation αa,k . Les contraintes liées à ce vecteur sont données par :

0 ≤ la,k ≤ π

2p
∀k ∈ [1;Na]

−π
2

≤ αa,k ≤ π

2
∀k ∈ [1;Na]

Na∑
k=1

la,k =
π

2p

(A.8)

A.4.1.1 Contraintes d’égalité stricte entre les deux harmoniques 1 et 3 de la force électro-
motrice

Dans cette partie, on cherche des solutions avec une couche d’aimants, minimisant le contenu har-
monique de la force électromotrice et permet d’avoir une égalité stricte ente les harmoniques 1 et 3
de la force électromotrice. Sur le problème d’optimisation défini dans A.7, une contrainte doit être
ajoutée:

Ê3 = Ê1 (A.9)

De plus, le niveau minimum (Ê1)mi n de l’amplitude de deux harmoniques est fixée à 6.10−3 qui
représente l’amplitude de l’harmonique minimale obtenue avec une couche d’aimants radiale (voir
figure 2.14). La résolution de ce problème aboutit donc à deux solutions intéressantes, la première
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avec deux aimants par demi-pôle et l’autre avec trois aimants par demi-pôle . Les figures A.6 et A.8
illustre les solutions du problème :
Le tableau suivant donne les paramètres du dimensionnement des aimants constituant le demi-pôle

Figure A.6 – Couche d’aimants correspondante pour deux aimants par demi-pôle pour une contrainte
d’égalité stricte
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Figure A.7 – Forme d’onde (a) et spectre (b) de la force électromotrice résultante pour une contrainte
d’égalité stricte

pour chaque solution.
La solution obtenue avec trois aimants par demi pôle, minimise le contenu harmonique, ce dernier

représente 3.6% par rapport à l’amplitude des fondamentaux des machines fictives. Même si cette
solution garantit le minimum des harmoniques, l’amplitude des harmoniques 1 et 3 est égale à celle
obtenue avec les aimants de même taille radiales dans la section 2.3.1.3.1. Cette dernière possède 33%
moins de volume des aimants que les couches d’aimants présentées dans cette section. Par conséquent,
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Figure A.8 – Couche d’aimants correspondante pour trois aimants par demi-pôle pour une contrainte
d’égalité stricte
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Figure A.9 – Forme d’onde (a) et spectre (b) de la force électromotrice résultante pour une contrainte
d’égalité stricte

Solution Valeur de la fonction objective No aimant Largeur Orientation
Solution I 0.16 1 12.94◦ 46.8◦

2 9.55◦ -40.21◦
Solution II

0.037
1 8.71◦ 55.33◦
2 6.88◦ -4.16◦
3 6.90◦ -66.95◦

Table A.1 – Tableau représentant les paramètres des aimants pour une égalité stricte entre les deux
harmoniques
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Solution Valeur de la fonction objective No aimant Largeur Orientation
Solution I 0.22 1 11.54◦ 38.84◦

2 10.95◦ -14.44◦
Solution II

0.13

1 1.67◦ 7.35◦
2 7.73◦ 47.3◦
3 6.83◦ 3.41◦
4 6.25◦ -33.72◦

Table A.2 – Tableau représentant les paramètres des aimants pour une inégalité entre les deux har-
moniques 1 et 3

il faut modifier les contraintes du problème d’optimisation afin de recherche d’autres solutions plus
compactes avec toujours un minimum de harmoniques.

A.4.1.2 Contraintes d’inégalité entre les harmoniques 1 et 3 de la force électromotrice

Dans cette section, on adoucit la contrainte d’égalité stricte entre les deux harmoniques 1 et 3, une
marge de ±10% de différence entre les amplitudes de ces harmoniques sera acceptée. Par conséquent,
une nouvelle contrainte vient s’ajouter au problème A.7 et remplaçant la contrainte d’égalité stricte
entre les deux harmoniques:

0.9Ê3 ≤ Ê1 ≤ 1.1Ê3 (A.10)

En plus, le niveau minimum (Ê1)mi n est fixée cette fois-ci à 7.10−3, pour éviter d’obtenir les mêmes
solutions que dans la section précédente. La résolution du nouveau problème d’optimisation montre
l’existence de deux solutions intéressantes : une qui compte deux aimants pour un demi-pôle (fig-
ure A.10) et l’autre quatre aimants par demi-pôle (figure A.12). Il est bien clair, que imposer plus
d’amplitude aux harmoniques 1 et 3 va engendrer plus d’harmoniques de rang supérieur. Les valeurs
des fonctions objectives sont respectivement 0.22 et 0.13. La deuxième solution dans cette partie, peut
être intéressant avec un contenu harmonique représentant 13%. Cependant, la présence d’un aimant
de largeur 1.67◦ constitue une limite technique de faisabilité pour cette solution.

Figure A.10 – Couche d’aimants correspondante pour deux aimants par demi-pôle

Enfin, la solution développée (sectionA.3) avec des aimants radiaux avec deux aimants par demi-
pôle et de même taille semble la solution compromis parmi les solutions explorées.
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Figure A.11 – (a) Forme d’onde de la force électromotrice . (b) Spectre de la force électromotrice
résultante

Figure A.12 – Couche d’aimants correspondante pour quatre aimants par demi-pôle
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Figure A.13 – (a) Forme d’onde de la force électromotrice. (b) Spectre de la force électromotrice
résultante
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A.5 Calcul de l’induction magnétique pour différentes valeurs de rag

Les composantes radiales et tangentielles de l’induction magnétique varie en fonction du rayon et de
l’angle .

1. Rm < rag < Rs :

• Si νp = 1



Br (rag ,αag ) = µ0M1

2µr


(

Rm
Ral s

)2

−
(

Rr
Ral s

)2

+
(

Rr
Ral s

)2

ln

(
Rm
Ral s

)
µr +1
µr

[
1−

(
Rr

Ral s

)2]
− µr −1

µr

[(
Rm
Ral s

)2 −
(

Rr
Ral s

)2]
[

1+
(

Rs
rag

)2]
cos(αag )

Bθ(rag ,αag ) = −µ0M1

2µr rag


(

Rm
Ral s

)2

−
(

Rr
Ral s

)2

+
(

Rr
Ral s

)2

ln

(
Rm
Ral s

)
µr +1
µr

[
1−

(
Rr

Ral s

)2]
− µr −1

µr

[(
Rm
Ral s

)2 −
(

Rr
Ral s

)2]
[

1+
(

Rs
rag

)2]
sin(αag )

(A.11)

• Si νp 6= 1



Br (rag ,αag ) =
∞∑

ν=2h+1

µ0Mk

2µr

νp

(νp)2 −1

 (νp−1)

(
Rr
Rm

)νp+1

−(νp+1)

(
Rr
Rm

)2νp

µr +1
µr

[
1−

(
Rr

Ral s

)2νp ]
− µr −1

µr

[(
Rm
Ral s

)2νp −
(

Rr
Ral s

)2νp ]
 .

[(
rag

Ral s

)νp−1 (
Rm
Ral s

)νp+1 +
(

Rm
rag

)νp+1]
cos(νpαag )

Bαag (rag ,αag ) =
∞∑

ν=2h+1

−µ0Mk

2µr

νp

(νp)2 −1

 (νp−1)

(
Rr
Rm

)νp+1

−(νp+1)

(
Rr
Rm

)2νp

µr +1
µr

[
1−

(
Rr

Ral s
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[(
Rm
Ral s
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(

Rr
Ral s

)2νp ]
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[(
rag

Ral s

)νp−1 (
Rm
Ral s

)νp+1 −
(

Rm
rag

)νp+1]
sin(νpαag )

(A.12)

2. Rr < rag < Rm

• Si νp = 1



Br (rag ,αag ) =
µ0M1

2
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Ral s
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(
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[
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(
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+
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(A.13)
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3. rag = Ral s

• Si νp 6= 1
Br (αag ) =

∑∞
ν=2h+1 2µ0Mν

µr

νp
(νp)2−1
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[
R2νp

m −R2νp
s

(
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Bθ(Ral s) = 0
(A.15)

• Si νp = 1
Br (αag ) = µ0M1
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Bθ(Ral s) = 0

(A.16)

A.6 Optimisation en utilisant l’algorithme EGO

A.6.1 définition de l’algorithme EGO

L’optimisation globale efficace (Efficient global Optimization (EGO)) est un algorithme d’optimisation
à base de substitution qui utilise des modèles kriging comme substituts pour le modèle, afin de guider
la recherche de la solution optimale. A chaque itération de l’algorithme, l’amélioration de la solution
est recherchée à travers une boucle d’optimisation interne, sur la base des modèles de substitution.
Cette optimisation consiste à maximiser le critère Infill (IC) dont l’expression est basée sur le modèle
de kriging prédiction ŷ et une estimation de l’erreur de prédiction ŝ .
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L’IC considéré équilibre naturellement l’exploration de l’espace de conception, améliorant ainsi
la qualité du modèle de substitution kriging et l’exploitation des régions prometteuses de l’espace de
conception dans la recherche de l’amélioration de solutions. De cette manière, le nombre de modèle
fin (FEM) appellé est considérablement réduite, obtenant ainsi les solutions de compromis optimaux
avec un coût de calcul abordable. Le rôle du modèle de substitution au sein de l’algorithme est de
guider la recherche pour améliorer la solution.

La méthode de kriging a été développée par D. Krige et a été introduite dans le domaine de
l’informatique et de l’ingénierie par. Dans le modèle de kriging, une fonction inconnue y être ex-
primée comme en A.17:

y = B(x)+Z(x) (A.17)

Dans laquelle B(x) est une régression ou un modèle polynomial , donnant la tendance globale de
la fonction modélisée y et Z(x), qui est un modèle de processus stochastique, donne les déviations
locales de la tendance globale. La fonction de corrélation gaussienne est choisie afin de contrôler la
régularité du modèle.

L’erreur quadratique moyenne (MSE) est la valeur attendue de la différence entre la réponse vraie
et celle estimée. En minimisant le MSE attendu, l’expression du modèle de kriging est:

ŷ(x) = f B̂+ r TR−1(y − f B̂) (A.18)

où f est un vecteur unitaire de longueur égale au nombre de points échantillonnés,B̂ est l’estimateur
pour lemodèle de régression, r un vecteur de corrélation entre un nouvel emplacement x être estimée et
l’emplacement des points d’échantillonnage, y est le vrai vecteur de réponse des points échantillonnés.

L’organigramme de calcul de l’algorithme EGO peut être trouvée dans [128], et il est décrit en 8
étapes de la manière suivante:

1. Initialisation du plan d’échantillonnage: Sélectionnez les points initiaux du plan d’échantillonnage
en utilisant la stratégie Hypercube Latin (généralement un bon choix pour ce genre de modèle
de substitution).

2. Évaluation fine du modèle: Évaluer les dessins du plan d’échantillonnage avec le modèle.

3. Construction de modèle de Kriging: Construire les modèles de kriging pour chaque fonctions
objectifs et contraintes.

4. Amélioration recherche de points: Trouver le point d’amélioration en utilisant le Infill Critère
(IC), exprimé dans l’équation A.19.

max
[
E[I(x)]

∏
Pexp (x)

]
Sous contraintesgi nexp (x) ≤ 0

(A.19)

Où E[I(x)] est l’amélioration attendue (EI) qui est la probabilité que la réponse estimée est
inférieure à la fonction objective minimale actuelle; Pexp (x) est la fonction de distribution cu-
mulative; gi nexp (x) est la contrainte peu coûteuse en termes de temps d’évaluation.

5. Évaluation du modèle ’Infill point’: Évaluer le point déterminé au précédent itération en util-
isant le modèle fin (FEM) de remplissage.

6. Meilleur valeur objective: Si le remplissage objectif est inférieur à la meilleure violation objec-
tive et la contrainte est dans la tolérance acceptable, définir ce point comme le nouveau meilleur
point.
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7. Plus de données échantillonnées: Ajouter le point de remplissage pour l’ensemble de données
échantillonnées.

8. Arrêter la vérification de critère: Si le nombre d’itération maximum est atteint, l’algorithme se
termine. Sinon, revenir à l’étape (3) et la répétition.

Le critère amélioration attendue (EI) a été d’abord utilisé par Schonlau [129]. Le critère (EI)
quantifie le montant de l’amélioration que devrait être atteint par échantillonnage à un certain point.
La formulation mathématique du critère de l’EI est donné en A.20.

EI = E[I(x)] =

{
( fmi n − ŷ)$

(
fmi n−ŷ

ŝ

)
+ ŝχ

(
fmi n−ŷ

ŝ

)
, siŝ ≥ 1

0, si
(A.20)

où $ et χ représentent la fonction de densité de probabilité normale, respectivement la fonction de
distribution cumulative normale. Dans l’expression de l’EI, nous pouvons distinguer les deux termes
correspondant à l’exploitation desmodèles de substitution (premier terme), et l’exploration de l’espace
de conception (deuxième terme). Lorsque la valeur de l’erreur ŝ prédite est zéro (à savoir le point déjà
échantillonné), l’EI devient nul, ce qui signifie que pour ce point, il n’y a pas d’attente d’amélioration.
Si l’erreur prédite ŝ est différente de zéro, mais faible, et la valeur prédite de la fonction y est très
faible, en comparaison à la valeur de courant la plus connue de la fonction fmi n, le premier terme
de l’expression (6) devient prédominant. Cependant, la recherche est effectuée localement, exploitant
la bonne précision de la prédiction des modèles de substitution. Dans le cas contraire, si l’erreur
s prédit est important, le deuxième terme de A.20 prend le contrôle, qui cherchent à explorer les
domaines de l’espace de conception avec une grande imprécision du modèle de substitution. Ainsi,
l’algorithme de l’optimisation est appliquée non pas directement aumodèle de substitution, mais bien à
l’EI, ce qui permet d’avoir deux mécanismes complémentaires (exploitation / exploration) permettant
une convergence plus robuste. L’utilisation du modèle de substitution permet de réduire fortement le
nombre d’évaluation du modèle fin (ici FEM pour calculer les pertes).

A.6.1.1 Formulation de la première stratégie d’optimisation: MTPL(I)

La stratégie MTPL(I) impose donc des limites sur les pertes statoriques et rotoriques selon les con-
traintes thermiques dans la machine. La formulation de problème d’optimisation est donnée par A.21

min
z

− (Cem)5

sous contraintes fi (z) ≤ 0

fv (z) ≤ 0

Per tesst ator ≤ 800W

Per tesr otor ≤ 100W

(A.21)

A.6.1.2 Formulation de la deuxième stratégie d’optimisation: MTPL(II)

La formulation de problème dans la stratégieMTPL (II) est différente de celle pour la stratégieMTPL(I).
Dans cette stratégie, on vise plutôt la minimisation des pertes totales dans la machine, cette fois ci en
imposant un minimum de puissance de sortie dans la machine. On s’interesse de ce fait à la zone
où classiquement on défluxe la machine en recherchant à garantir une puissance mécanique en sor-
tie idéalement constante. L’équation A.22 présente donc la formulation mathématique du problème
MTPL (II).
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min
z

Per tesst ator +Per tesr otor = Pcu +P f er +Pai m

sous contraintes fi (z) ≤ 0

fv (z) ≤ 0

Pui ssance ≥ 10kW

(A.22)

Dans les deux cas d’optimisation, la limite de tension est déduite d’une tension de bus de 48V. Pour
garantir un niveau minimum de couple fourni, une contrainte de 10kW de puissance est ajoutée sur le
problème. Le problème se résume en la recherche des courants optimaux permettant la minimisation
des pertes pour la puissance de 10 kW maximale.

A.6.1.3 Résolution des deux problèmes MTPA et MTPL et comparaison au niveau rendement
avec la commande MTPA

La comparaison dans cette partie, se fait entre les stratégies MTPA, MTPL(I) et MTPL(II) s’opéra
pour une densité de courant maximale de 10A/mm2.

A.6.1.3.1 Résolution des deux stratégies MTPA et MTPL à basse vitesse (<2500 tr/min)

Le tableau A.3 montre donc les vecteurs optimaux du courant calculés pour la stratégieMTPL(I) . Pour
chaque vitesse de rotation , on présente également la valeur crête d’une tension de phase ,la densité
de courant et les valeurs crêtes de chaque harmonique de courant avec le déphasage correspondant.

Table A.3 – Résolution de problème MTPL(I) à basse vitesse .

Vitesse (tr/min) I1(A) ϕ1 I3(A) ϕ3 Js,h1,3(A/mm2) Tension crête (V)
500 176 -0.039 330.8 0.15 10 12.6
1000 167.8 0.026 325.4 0.22 9.8 25.2
2000 178 0.349 282.8 0.24 9 43.8

Comme déjà évoqué, à basse vitesse le problème de minimisation des pertes totales revient à un
problème de minimisation des pertes cuivre dans la machine, puisque les autres pertes qui dépen-
dant de la fréquence d’alimentation sont alors faibles à basse vitesse. Dans le régime de fonction-
nement à basse vitesse, une densité de courant élevée est parfois demandée dans le but d’obtenir une
valeur du couple plus grande en régime transitoire, comme par exemple une phase d’accélération dans
l’automobile. Dans cette région de fonctionnement les limites de tension ne sont pas en général encore
atteintes.

On remarque qu’une réduction dans la densité de courant est nécessaire à la vitesse de 2000 tr/min,
dans le but demaintenir les pertes sous les limites fixées dans le problème d’optimisation. On remarque
également une variation importante dans la répartition de courant entre le premier harmonique et le
troisième harmonique. Comme les pertes peuvent augmenter rapidement avec la fréquence, il semble
normal de réduire l’injection de l’harmonique 3 dans la machine. On peut observer également le
déphasage important pour le courant I1 puisque l’effet réluctant est plus important dans cette machine.

A.6.1.3.2 Résolution des problèmes à haute vitesse (>2500 tr/min)

Le tableauA.4 présente les résultats de chaque stratégie pour les hautes vitesses pour les deux stratégies
de contrôle MTPL (I) et MTPL(II).

Dans les deux stratégies, la densité de courant diminue en fonction de la vitesse dans le but de
conserver les pertes dans les limites permises. En effet, cette réduction va affecter également les pertes
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Table A.4 – Résolution optimale deu problème MTPL à haute vitesse –Colonnes grises: MTPL
(I),Colonnes blanches MTPL (II).

Nr (tr/min) I1(A) ϕ1 I3(A) ϕ3 J(A/mm2) Tension crête (V)

3000 229.4 136.4 0.536 0.42 209.1 127.7 0.29 0.27 8.31 5 47.8 30.5
4000 250 169.9 0.53 0.55 150 35.7 0.16 0.54 7.8 4.64 47.5 19.8
6000 250 146.3 0.55 0.54 100 19 0.51 1 7.2 3.95 47.5 26.3
7000 245.85 137.14 0.48 0.62 75.5 32.5 0.41 1.31 6.89 3.7 47.27 24.97
8000 152.5 126.9 0.65 1 85 60.7 0.84 1.35 4.67 3.76 47.3 20.6
9000 109.47 101.39 0.52 0.92 56.25 45.25 0.66 1.26 5.32 2.97 46.72 27.83
10000 146.6 104 0.489 0.986 58.9 38.2 1 1.28 4.23 2.69 47.4 32

fer et les pertes dans les aimants, qui dépendent également de la fréquence. La limite de tension (48 V)
est atteinte quelque soit la vitesse dans la stratégie MTPL (I), contrairement à la stratégie MTPL(II),
où la valeur crête de la tension n’atteint pas la limite.

A.6.1.3.3 Comparaison des pertes et de rendement pour les stratégies de contrôle définie.

Le couple résultant et les pertes totales pour les trois stratégies MTPA, MTPL(I) et MTPL(II) sont
présentés dans la figure A.14 . On observe que la valeur du couple est égale à 44 N.m pour toutes le
vitesses inférieuree à 2000 tr/min, puisque tant que la limite de tension n’est pas encore atteinte on a
: MTPL=MTPA, étant donné ques les pertes aimants et les pertes fer sont négligeables.

Dans le cas de MTPA et MTPL(I), la contrainte en tension est active à haute vitesse, par con-
tre, pour la stratégie MTPL(II), la puissance de 10 kW n’exige pas l’utilisation complète de bus DC
disponible, comme on peut observer dans le tableau A.4. Cette puissance est inférieure à celle délivrée
par la machine avec les deux stratégies MTPA et MTPL (I). Par conséquent, MTPL(I) définit une nou-
velle caractéristque couple/vitesse avec des pertes limitées, et la stratégie MTPL(II) le définit avec une
puissance limitée ppur une vitesse bien déterminée.

Pour les stratégies d’alimentation, on représente la décomposition des pertes et le rendement dans
les figures A.15 et A.16 respectivement. Pour la stratégie MTPA, la densité de courant est maintenue
constante à 10A/mm2, ce qui se traduit par une valeur élevée des pertes cuivre sur la plage de vitesse
définie, ces pertes sont égales à 670W. Étant donné que pour cette stratégie, il n’ y a pas des contraintes
limitant les pertes dans la machine, ces dernières augmentent de 670 W à 500 t/min, pour atteindre le
1340 W à 10000 tr/min, ce qui dépasse les limites des pertes fixées à 900 W en total dans la machine:
on suppose que la machine est capable de fonctionner dans ces conditions avec un niveau acceptable
de la température dans les aimants et l’isolant des conducteurs.

Concernant le rendement, le résultat montre son amélioration par rapport à la stratégie MTPA
selon la figure A.16. Étant donné que le système étudié comporte plusieurs degrés de liberté, plusieurs
vecteurs courant peuvent aboutir à lamême puissance de sortie. La stratégieMTPL(II) vise la recherche
du vecteur garantissant le maximum de rendement pour le même niveau de puissance définie pour une
vitesse donnée. Selon la figure A.16, cette stratégie possède un rendement plus important. Notons que
cette stratégie peut être appliquée donc pour n’importe niveau de puissance dans le but d’améliorer le
rendement.
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Figure A.14 – Comparaison entre les stratégies MTPA, MTPL (I) et MTPL(II). (a) Couple électro-
magnétique. (b) Pertes totales.
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Figure A.16 – Comparaison du rendement entre les stratégies MTPA, MTPL(I) et MTPL(II)

A.7 Comparaison entre les deux machines 12/8/3 et 20/8/5 à aimants
enterrés

A.7.1 Caractérisation de la machine 12/8/3

La figure A.17 présente donc la structure de la machine 12/8 avec des aimants enterrés.

Figure A.17 – Structure de la machine 12/8 à aimants enterrés

A.7.1.1 Détermination de la matrice d’inductance de la machine 12/8

De la même manière que pour la machine 20/8, on calcule la matrice d’inductance pour la machine
12/8 en éléments finis, en considérant l’état magnétique à vide. La figure A.18 montre les différents
éléments de cette matrice et leur variation en fonction de l’angle électrique.
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Figure A.18 – Elements de la matrice d’inductance de la machine 12/8

o d1 q1

o 0.0248 -1x10−4 8x10−4

d1 -1x10−4 1 2.5x10−3

q1 8x10−4 2.5x10−3 1.01

Table A.5 – Quantification des différentes termes de la matrice d’inductance de la machine 12/8 dans
le repère de Park.

La détermination de cette matrice permet de quantifier les différentes termes de cette matrice dans
le repère de Park

[
d1 q1

]
. Le tableau A.5 présente donc les résultats qui sont normalisés par rapport

à la valeur moyenne de l’inductance propre Ld1 = 8.57µH.

En effet, on remarque le faible effet de saillance dans la machine. La différence (Ld1-Lq1) respon-
sable de ce couple est très faible, contrairement à la machine 20/8 où la saillance est plus importante.
Il est à remarquer que même si l’inductance de la machine 12/8 à vide indique qu’il n’y a pas de l’effet
de saillance, ce n’est pas forcément le cas pour les autres densités de courant. En effet, l’injection
d’une certaine densité de courant modifie le point de fonctionnement sur la courbe (B,H) caractérisant
le matériau ferromagnétique. Ce changement, en plus de l’effet de saturation qui peut intervenir pour
des valeurs des densités de courant importantes, modifie d’une façon remarquable le comportement
de la machine. La machine 12/8 subit le même effet étudié dans les figures 3.34 pour la machine 20/8.

Cependant, la surface des dents sur lesquels les bobines sont enroulées est plus grande pour la
machine 12/8 , ce qui rend le flux capté par les bobines plus important et la machine peut fournir
un couple plus important que la machine 20/8 à basse vitesse. Un autre facteur s’ajoute lors de la
comparaison entre les deux machines 12/8 et 20/8 c’est le facteur de bobinage de l’harmonique 1.
Rappelons que ce facteur est égal à 0.581 pour la machine 20/8 et 0.866 pour la machine 12/8 , ce
qui veut dire que l’harmonique 1 de la force électromotrice de la machine 12/8 est plus important que
celui pour la machine 20/8. Ce fait donne plus d’avantage à la machine 20/8, puisque pour la même
densité de courant,en termes de défluxage, ce qui veut dire que la machine 20/8 peut avoir la capacité
de fonctionner à très haute vitesse, contrairement à la machine 12/8 qui est limitée à ce niveau.

A.7.1.2 Calcul du couple de détente de la machine 12/8

Le couple de détente et son spectre sont présentés dans la figure A.19. On trouve que la machine
12/8 possède moins de couple de détente suite à l’absence du trou dans le rotor, qui a un impact dans
l’augmentation de ce couple. En effet, en examinant le couple de détente de la machine 20/8 sans les
trous au rotor, on voit que les valeurs crêtes sont identiques entre les deux machines.
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Figure A.19 – Couple de détente de la machine 12/8. (a) Forme d’onde. (b) Spectre

A.7.1.3 Calcul de la force électromotrice de la machine 12/8

La figure A.20 présente le calcul de la force électromotrice de la machine 12/8 à la vitesse 2000 tr/min
et son spectre.
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Figure A.20 – Force électromotrice de la machine 12/8. (a) Forme d’onde. (b) Spectre

A.7.2 Construction de la cartographie du flux de la machine 12/8/3

Dans cette partie, la même démarche est effectuée afin de construire une cartographie du flux se basant
sur des calculs en éléments finis pour la machine 12/8/3.

Cependant, la variation des fonctions κν et ζν dépend uniquement de deux variables qui sont[
id1 iq1

]
ce qui réduit beaucoup le nombre des points à simuler par rapport à la machine 20/8. On

a besoin uniquement, si on considère 15 variations de chaque composant de vecteur courant, de 225
points de simulations pour construire la variation des fonctions κν et ζν pour chaque harmonique 6ν

en fonction du vecteur courant .

La figure A.21 montre la variation du couple électromagnétique dans la machine pour des densités
de courant allant de 0 à 20A/mm2. En examinant l’accroissement du couple maximal en fonction de
la densité de courant, on voit que les courbes deviennent plus resserrées à partir de 13A/mm2. A
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cette densité de courant le couple vaut 45 N.m; , il atteint seulement 52 N.m. à 20A/mm2, ce qui
montre l’impact de l’effet de saturation encore pour cette machine. La contribution du couple de
saillance dans le couple total change également du fait du changement de l’angle ϕ1 pour lequel le
couple atteint son maximum. Si l’effet de saillance était absent dans la machine , le maximum du
couple serait observé pour un déphasage nul quelque soit la densité de courant. Les aimants avec des
épaisseurs relativement faibles et l’absence du trou dans le rotor contrairement à la machine 20/8, rend
le couple dû à l’interaction aimant/courant fortement majoritaire dans cette machine. Ce fait peut être
observé dans la figure A.21(b), où le couple du au saillance ne dépasse pas le 8% du couple total de
la machine.
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Figure A.21 – Couple électromagnétique de la machine 12/8 en fonction de la densité de courant et le
déphasage.

A.7.3 Variation du point de base de deuxmachines 12/8 et 20/8 en fonction de la densité
de courant

Dans le but de trouver le point de base de deuxmachines en fonction de la densité maximale de courant,
on procède à la résolution pour chaque machine un problème d’optimisation correspondant:

1. Pour la machine 12/8/3: Tout d’abord, on cherche le couple maximum développé à basse
vitesse par la machine 12/8/3. Cette machine n’est pas alimentée que par un courant sinusoïdal,
le couple moyen (Cem)avr,3 fourni par cette machine est donné par l’équation A.23.

(Cem)avr,3 = p(Φd1iq1 −Φd3iq3) (A.23)

Le flux dans la base statorique s’écrit de la forme suivante :Φa

Φb

Φc


12/8

=
[
(Mss)12/8(θ)

]ia

ib

ic


12/8

+
Φa,r

Φb,r

Φc,r


12/8

(A.24)

La transformation de Park pour une machine triphasée est ensuite appliquée pour trouver le

vecteur
(
Φd1

Φq1

)
nécessaire à l’estimation du couple. Ensuite, la tension est donnée donc par :

Va

Vb

Vc


12/8

= Rs .

ia

ib

ic


12/8

+pωr
d

dθ

Φa

Φb

Φc


12/8

(A.25)
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Le problème d’optimisation correspondant à la recherche du couple maximal à basse vitesse
pour chaque densité de courant est donné par :

min
ϕ1

(
(−Cem)avr,3

)
sous contraintes Js,h1 = Jmax

−π≤ϕ1 ≤π
(A.26)

avec Jmax est la densité maximale du courant allant de 1 à 20A/mm2. Notons que dans ce
problème ωr est fixée à 1rd/s. La vitesse de base est ensuite estimée à partir du problème
d’optimisation dans A.27

min
(−Ωr

)
sous contraintes Va = VDC

2[
I1,ϕ1

]
=

[
I1,opt ,ϕ1,opt

]
Jmax

Ωr ≥ 0

(A.27)

avec
[
I1,opt ,ϕ1,opt

]
Jmax

est le vecteur courant solution du problème d’optimisation dans A.26.

2. Pour la machine 20/8/5: La recherche du couple maximal se fait via la résolution du problème
A.29. Les résultats présentés dans la figure 3.39, correspondants au calcul linéaire, présente
donc la variation du couple de base en fonction de la densité de courant. Le courant opti-
mal

(
I1,opt ,ϕ1,opt , I3,opt ,ϕ3,opt

)
20/8

, toujours dans le cas du calcul linéaire, est utilisé pour
rechercher la vitesse de base à chaque densité de courant. Cette détermination exige la con-
naissance de la tension dans le repère statorique. L’équation de tension est donnée par :

Va

Vb

Vc

Vd

Ve


20/8

= Rs .


ia

ib

ic

id

ie


20/8

+pωr
d

dθ


Φa

Φb

Φc

Φd

Φe


20/8

(A.28)

La vitesse de base est ensuite déterminée par la résolution du problème d’optimisation suivante:

min
(−Ωr

)
sous contraintes Va = VDC

2[
I1,ϕ1, I3,ϕ3

]
=

[
I1,opt ,ϕ1,opt , I3,opt ,ϕ3,opt

]
Jmax

Ωr ≥ 0

(A.29)

A.7.4 Variation du point de puissancemaximale de deuxmachines 12/8 et 20/8 en fonc-
tion de la densité de courant

Les résultats sont obtenus en résolvant le problème suivant:

min
z,Ωr

(
(−Cem)avr,3/5Ωr

)
sous contraintes Va = VDC

2
Js ≤ Jmax

Ωr ≥ 0
−π≤ϕ1 ≤π
−π≤ϕ3 ≤π uniquement pour la machine 20/8/5

(A.30)

avec z =
[
I1,ϕ1

]
pour la machine 12/8/3 et z =

[
I1,ϕ1, I3,ϕ3

]
pour la machine 20/8/5. Js = Js,h1 pour la

machine 12/8/3 et Js =
√

J2
s,h1 + J2

s,h3 pour la machine 20/8/5.
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A.7.5 Variation du point de vitessemaximale de deuxmachines 12/8 et 20/8 en fonction
de la densité de courant

La comparaison entre la vitesse maximale de deux machines nécessitant la résolution du problème
suivant:

min
z,Ωr

(−Ωr
)

sous contraintes (−Cem)avr,3/5 = 0

Va = VDC
2

Js ≤ Jmax

Ωr ≥ 0
−π≤ϕ1 ≤π
−π≤ϕ3 ≤π uniquement pour la machine 20/8/5

(A.31)

A.7.6 Comparaison entre les deux machines 12/8/3 et 20/8/5 par le calcul linéaire et le
calcul par l’approche de l’interpolation

A.7.6.1 Comparaison entre les deux machines pour une densité de courant de 5A/mm2

Dans cette partie, la densité de courantmaximale dans les deuxmachines est supposée égale à 5A/mm2.

A.7.6.1.1 Calcul Linéaire

La figure A.22 montre la comparaison entre les deux caractéristiques couple/vitesse de la machine,
ainsi que la répartition optimale du courant dans les deux machines.
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Figure A.22 – (a) Comparaison des caractéristiques couple/vitesse entre les deux machines 12/8/3 et
20/8/5. (b) Caractéristique Puissance/Vitesse

A partir des courants optimaux associés à la stratégie Maximum Torque Per Ampere dans le con-
trôle, on peut déduire également , une comparaison au niveau de la densité de courant injectée dans
les machines avec le courant crête associé à chaque vecteur en fonction de la vitesse de rotation.

A partir des courants optimaux, on peut déduire la variation des composantes du vecteur courant
dans le repère de Park associé à chaque machine fictive pour les deux machines 20/8 et 12/8. La figure
A.24 présente donc les résultats de ce calcul.
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Figure A.23 – (a)Comparaison entre les deux machines 20/8 et 12/8. (a) Densité de courant injecté.
(b) valeur crête du courant
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Figure A.24 – (a) Variation des composants des courants. (a) Machine 12/8/3. (b) Machine 20/8/5

Concernant la machine 20/8, les caractéristiques couple/vitesse peuvent être projetés dans les es-
paces fictifs. La répartition de la densité totale de courant entre les deux harmoniques de courant est
également présentée dans cette figure.

A.7.6.1.2 Approche par interpolation

Le problème d’optimisation est résolu en utilisant la méthode d’optimisation détaillée dans la section
3.4.2.1. La matrice d’inductance dépend du vecteur courant injecté dans la machine.

La même démarche que celle de la section précedente est effectuée dans ce cas. Les figures A.26,
A.27, A.28 et A.29 présentent donc les résultats correspondants.

A.7.6.2 Comparaison entre les deux machines pour une densité de courant de 10A/mm2

Cette fois-ci la densité de courant maximale acceptable est de 10A/mm2. La démarche effectuée pour
le cas de la densité de courant de 5A/mm2 est aussi effectuée dans ce cas : cas avec une matrice
d’inductance indépendante du courant et cas où la matrice dépendante de la matrice du courant.
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Figure A.25 – (a) Projection des caractéristiques couple/vitesse dans les espaces fictifs. (b) Répartition
de la densité de courant totale
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Figure A.26 – (a) Comparaison des caractéristiques couple/vitesse entre les deux machines 12/8/3 et
20/8/5. (b) Caractéristique Puissance/Vitesse
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Figure A.27 – (a)Comparaision entre les deux machines 20/8 et 12/8. (a) Densité de courant injecté.
(b) valeur crête du courant
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Figure A.28 – (a) Variation des composants des courants. (a) Machine 12/8/3. (b) Machine 20/8/5
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Figure A.29 – (a) Projection des caractéristiques couple/vitesse dans les espaces fictifs. (b) Répartition
de la densité de courant totale
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A.7.6.2.1 Calcul Linéaire

Les résultats sont donnés par les figures A.30, A.31, A.32 et A.33.
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Figure A.30 – (a) Comparaison des caractéristiques couple/vitesse entre les deux machines 12/8/3 et
20/8/5. (b) Caractéristique Puissance/Vitesse
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Figure A.31 – (a)Comparaison entre les deux machines 20/8 et 12/8. (a) Densité de courant injecté.
(b) valeur crête du courant

A.7.6.2.2 Approche par interpolation

Les résultats sont donnés dans la figure A.34, A.35, A.36 et A.37.

A.7.6.3 Comparaison entre les deux machines pour une densité de courant de 20A/mm2

La densité de courant Jmax est fixée à 20A/mm2.

A.7.6.3.1 Calcul Linéaire

Les résultats sont donnés dans les figures A.38, A.39, A.40 et A.41.

A.7.6.3.2 Approche par interpolation

Les résultats sont donnés par les figures A.42
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Figure A.32 – (a) Variation des composants des courants. (a) Machine 12/8/3. (b) Machine 20/8/5
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Figure A.33 – (a) Projection des caractéristiques couple/vitesse dans les espaces fictifs. (b) Répartition
de la densité de courant totale
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Figure A.34 – (a) Comparaison des caractéristiques couple/vitesse entre les deux machines 12/8/3 et
20/8/5. (b) Caractéristique Puissance/Vitesse
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Figure A.35 – (a)Comparaison entre les deux machines 20/8 et 12/8. (a) Densité de courant injecté.
(b) valeur crête du courant

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3

x 10
4

−1500

−1000

−500

0

500

1000

1500

Vitesse (tr/min)

 C
o

u
ra

n
t 

(A
)

 

 

Id
1

Iq
1

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3

x 10
4

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

0.7

0.8

0.9

1

Vitesse (tr/min)

 

 

J
s,h

1

/√(J
s,h

1

2
+J

s,h
3

2
)

J
s,h

3

/√(J
s,h

1

2
+J

s,h
3

2
)

(a) (b)

Figure A.36 – (a) Variation des composants des courants. (a) Machine 12/8/3. (b) Machine 20/8/5
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Figure A.37 – (a) Projection des caractéristiques couple/vitesse dans les espaces fictifs. (b) Répartition
de la densité de courant totale
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Figure A.38 – (a) Comparaison des caractéristiques couple/vitesse entre les deux machines 12/8/3 et
20/8/5. (b) Caractéristique Puissance/Vitesse
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Figure A.39 – (a)Comparaison entre les deux machines 20/8 et 12/8. (a) Densité de courant injecté.
(b) valeur crête du courant
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Figure A.40 – (a) Variation des composants des courants. (a) Machine 12/8/3. (b) Machine 20/8/5
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Figure A.41 – (a) Projection des caractéristiques couple/vitesse dans les espaces fictifs. (b) Répartition
de la densité de courant totale
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Figure A.42 – Comparaison entre les machines 12/8/3 et 20/8/5.(a) Couple électromagnétique (b)
Caractéristique Puissance/Vitesse
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MACHINE PENTAPHASEE à DOUBLE POLARITE POUR ELECTRIFICATION DU 

DOMAINE DES TRANSPORTS PAR EFFET BOITE DE VITESSE 

ELECTROMAGNETIQUE 

RESUME : 

Les machines électriques  à aimants, appréciées pour leurs densités énergétiques 

volumique et massique, équipent la majorité des véhicules électrifiés. Par contre, dans la zone à 

puissance constante d’un système de propulsion, les commander à pertes maîtrisées, cela en 

démagnétisant les aimants mais de façon réversible,  reste une gageure, particulièrement sous 

environnement thermique changeant. Les solutions simples pour se prémunir d’une 

démagnétisation irréversible sont coûteuses: surdimensionner ou ajouter une terre très rare 

(Dysprosium).  

 

Cette thèse propose d’ajouter à l’approche de la démagnétisation réversible 

universellement utilisée, celle d’une boite de vitesse électromagnétique. Pour cela on conçoit 

une machine pentaphasée à aimants.  

 

Passer de trois à cinq phases permet alors d’augmenter les paramètres de réglage de 

l’alimentation électrique et, moyennant approximation, de disposer  de deux machines fictives à 

p et 3p paires de pôles, chacune pouvant contribuer de façon équivalente à la production du 

couple. Pratiquement, l’utilisation optimale de ces deux machines  permet de reconstituer la 

fonction de boite de vitesse. 

 

Mots clés : Polyphasé ; traction électrique ; changement de polarité ; alimentation 

bi-harmonique 

DOUBLE POLARITY FIVE-PHASE MACHINE FOR ELECTRIFICATION OF 

TRANSPORTATION BY A KIND OF ELECTROMAGNETIC GEARBOX 

ABSTRACT :  

         Permanent Magnet electrical machines , appreciated for their high power density, equip 

the majority of the electrified vehicles. However, controlling these machines, in the constant  

power range of the propulsion system while mastering the losses, with PM reversible 

demagnetization remains a challenge especially under varying thermal environment. Proposed 

solutions aim for protecting PM from irreversible demagnetization are costly: oversizing or 

using very rare earth PM (Dysprosium).  

         In this thesis, we proposed to add on the reversible demagnetization approach universally 

used , that of a electromagnetic gearbox. Thus,  we design a five phase PM machine.  

         Increasing the phase  number from three to five, increases the  adjustment parameter of the 

electrical supply, and allows to have two fictitious machines with p and  3 p poles. Each 

fictitious machine contributes equivalently in producing torque. Practically, the  optimal use of 

these two machines leads to reconstructing the gearbox function. 

 

Keywords : multiphase; electric traction; polarity change; bi-harmonic supply. 


