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Résumé 

A l’heure où la distribution de l’énergie électrique reste encore en discussion pour les nouvelles 
générations d’avions de transports civils ou militaires, une remise en cause du niveau des tensions continues 
disponibles pourrait porter les bus de tension de 270Vdc à 540Vdc. De fait, les équipementiers devront proposer 
des produits facilement adaptables à ces deux niveaux de tension. 

Par ailleurs, la course au rendement nécessite de revoir les systèmes actuels en proposant des versions 
plus compactes, fonctionnant à des meilleurs niveaux de rendement. L’atteinte de ces objectifs peut passer par une 
rupture technologique qui devrait s’opérer dans le domaine de la conversion d’énergie avec l’avènement, d’une 
part, des composants « grand gap », d’autre part, l’exploitation de structures innovantes de convertisseurs de 
puissance auto-reconfigurables. Les systèmes associant plusieurs convertisseurs et plusieurs machines, appelés 
communément Systèmes Multi-Convertisseurs Multi-Machines (SMCMM), jouent également un rôle 
prépondérant grâce aux avantages qu’ils présentent tels que, la modularité, la sûreté et l’accroissement de 
puissance. 

Néanmoins, si a priori, l’innovation technologique porte sur le convertisseur statique, le rendement d’un 
système électromécanique alliant convertisseur et machine ne correspond pas en général au produit des rendements 
de chacun des composants qui le constituent. En effet, le fonctionnement global fait apparaître de nouvelles 
problématiques. 

Dans ce contexte, la ligne directrice de ces travaux de recherche porte sur une méthodologie générale et 
le développement d’outils qui permettent d’étudier ces systèmes dans leur globalité. L’enjeu scientifique de cette 
étude consiste alors à adapter au mieux la machine à son convertisseur, optimiser la qualité du couple (amplitude 
et ondulations), donc à dimensionner et optimiser une machine qui réponde non seulement à la fonction principale 
visée par l’application, produire un couple mécanique à une vitesse donnée, mais qui satisfasse aussi une, voire 
plusieurs fonctionnalités requises pour l’utilisation d’onduleurs de tension reconfigurables en tension. 

Afin de constituer une palette d’outils qui permettra de développer une méthodologie générale d’analyse 
des SMCMM, un outil de génération et de caractérisation systématique des bobinages et des aimants permanents 
est développé. Ce premier outil couplé à un modèle de type champ, basé sur la résolution analytique des équations 
du champ magnétique, est capable de fournir les performances électromagnétiques de la machine en fonction des 
critères du concepteur. Ensuite, un second outil qui permet d’appliquer la théorie d’une vision de conception par 
l’adéquation des sources du champ dans une machine, est développé. Nous pouvons alors rechercher la possibilité 
de maximiser le couple en adaptant, soit les bobinages, soit les aimants permanents. Pour étendre les précédents 
résultats à un cas général, un problème d’optimisation est formulé. Pour cela, un problème inverse à variables 
mixtes, relations complexes et non linéaires, est résolu avec un algorithme de type « boîte noire ». 

Les travaux se focalisent ensuite sur l’intégration de la fonction coupleur magnétique, puis sur la mise en 
évidence des conditions de fonctionnement optimal d’une machine synchrone à aimants permanents (AP) montés 
en surface et à double étoile (MSAPDE), alimentée par deux convertisseurs en parallèle reconfigurables en tension 
et à commande entrelacée. Cette démarche est une première approche concrète de l’intégration machine 
convertisseur. Les courants induits dans les parties conductrices de la machine en mouvement sont modélisés afin 
de vérifier en fonction de la fréquence, leurs effets sur la fonction de coupleur magnétique. 

Finalement, après des simulations numériques qui permettent d’analyser et de classifier les avantages et 
les inconvénients de plusieurs solutions de machines, la réalisation de deux démonstrateurs de MSAPDE à 
coupleur intégré est initiée. 
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Abstract 

At the moment, distribution of electrical power is still being discussed for the new generations of civil 
and military aircraft. Level of DC voltage available is challenging and could take voltage from 270Vdc to 540Vdc. 
Hence, equipment suppliers must propose products easily adaptable to these two voltage levels. 

Otherwise, the race for better performances requires the revision existing systems by offering more 
compact versions functioning at better efficiency levels. Achieving these goals may be through a technological 
breakthrough that should be operated in the field of energy conversion with advent of both components "high band 
gap", and the use of innovative structures of self-reconfigurable power converters. Systems that combine several 
converters and several machines, commonly called Multi-Converters Multi-Machines Systems (SMCMM), also 
play a prominent part thanks to their advantages such as, modularity, safety and increased power. 

Nevertheless, if in principle, technical innovation concerns with the static converter, the efficiency of an 
electromechanical system which combines machine and converter does not correspond generally to the efficiency 
product of each constituent component. Indeed, overall functioning reveals new problems. 

In this context, the guidelines for this research work focus on a general methodology and the development 
of tools in order to study these systems as a whole. The scientific challenge of this study consists in adapting a 
machine to its converter, optimizing the torque quality (amplitude and ripples), so to size and to optimize a machine 
that meets not only the main function covered by the application, i.e. to produce a mechanical torque at a given 
speed, but also satisfies one or several functionalities required for using reconfigurable voltage inverters. 

In order to provide a range of tools that will allow the development of a general methodology for SMCMM 
analysis, a tool for automatic generating and characterizing windings and permanent magnets has been developed. 
This first tool coupled with an analytical model of field type, based on solving equations of magnetic field, is able 
to provide electromagnetic performances of the machine according to the designer's criteria. A second tool which 
allows us to apply theory of a design vision by the field sources adequacy in a machine has been developed. 
Consequently, we can look for possibility to maximize torque by adapting either windings or permanent magnets. 
To extend previous results to a general case, an optimization problem is formulated. For this purpose, an inverse 
problem with mixed variables, complex and non-linear relations, is solved with a "black box" algorithm. 

The work focus on magnetic coupler function integration, on the identification of optimal operating 
conditions of a synchronous machine with surface-mounted permanent magnets (AP) and double star (MSAPDE), 
supplied by two reconfigurable parallel interleaved inverters. This approach is a first practical step into machine-
converter integration. Eddy currents in the moving conductive parts of the machine are modeled in order to check 
their effects on the magnetic coupler function according to frequency. 

Finally, after numerical simulations which allow us to analyze and classify pros and cons of several 
machine solutions, the fulfillment of two MSAPDE demonstrators integrating magnetic coupler is initiated. 
 

Keywords 

Rotating machine, Double star machine, Optimized winding, Analytical model, Numerical simulation, Design 
optimization, Magnetic coupler, Embedded system, Aeronautic. 
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Introduction générale 

A l’heure où la distribution de l’énergie électrique reste encore en discussion pour les nouvelles 
générations d’avions de transports civils ou militaires A350-800 et A30X, une remise en cause du niveau des 
tensions continues disponibles pourrait porter les bus de tension de 270V à 540V. De fait, les équipementiers 
devront proposer des produits facilement adaptables à ces deux niveaux de tension. 

Par ailleurs, la course au rendement nécessite de revoir les systèmes actuels en proposant des versions 
plus compactes, fonctionnant à des meilleurs niveaux de rendement. L’atteinte de ces objectifs peut passer par une 
rupture technologique qui devrait s’opérer dans le domaine de la conversion d’énergie avec l’avènement, d’une 
part, des composants « grand gap », d’autre part, l’exploitation de structures innovantes de convertisseurs de 
puissance auto-reconfigurables. Les systèmes associant plusieurs convertisseurs et plusieurs machines, appelés 
communément Systèmes Multi-Convertisseurs Multi-Machines (SMCMM), jouent également un rôle 
prépondérant, grâce aux avantages qu’ils présentent, tels que la modularité, la sûreté et l’accroissement de 
puissance. Par ailleurs, l’augmentation du nombre de phases d’une machine tournante permet le fonctionnement 
en mode dégradé, le fractionnement de la puissance, avec comme principal avantage, la diminution des contraintes 
de dimensionnement sur les composants électroniques du convertisseur statique. Ce dernier point devient même 
une obligation pour les applications de forte puissance dans le domaine des transports. 

Néanmoins, si a priori, l’innovation technologique porte sur le convertisseur statique, il ne faut pas oublier 
que le rendement d’un système électromécanique alliant convertisseur et machine ne correspond pas en général au 
produit des rendements de chacun des composants qui le constituent. En effet, dans la chaîne de conversion 
énergétique, chaque module converse et interagit directement sur ses modules associés, de telle sorte, que le 
fonctionnement global fait apparaître de nouvelles problématiques. En les observant comme des SMCMM, nous 
pouvons alors considérer ces différentes problématiques, non pas à l’échelle du composant, mais d’un système 
complet qui présenterait des modes différents de couplages ou d’interactions. Ces modes de couplages sont de 
plusieurs natures : 

 
- Electrique, par la mise en commun de plusieurs sources ou charges électriques (machine et/ou 

convertisseurs), par exemple : connexion de deux bras d’un convertisseur sur une même phase de la 
machine induisant une tension ou un courant commun. 

- Mécanique, par la mise en commun de plusieurs sources mécaniques, par exemple : arbre de plusieurs 
machines induisant une vitesse ou un couple commun. 

- Thermique, par la mise en commun de plusieurs sources thermiques, par exemple : modules de 
commutation ou bras complets de convertisseurs, carcasses ou stators de machines induisant des flux 
de chaleur convectifs ou radiatifs communs. 

- Magnétique, par la mise en commun de plusieurs sources magnétiques, par exemple : des aimants, 
des structures, des bobinages induisant des flux communs. 

 
Certains auteurs ont abordé des problématiques d’intégration dans ce sens afin de définir et d’optimiser 

des commandes de systèmes [1]. L’association convertisseur-machine doit être donc pensée dans son ensemble 
dès la conception de chacun de ses constituants. En particulier, il s’agit de dimensionner aussi la machine de façon 
à répondre non seulement à l’application visée mais aussi à assurer une fonctionnalité qui relève en général de 
l’intégration d’un module supplémentaire entre le convertisseur et la charge dynamique. 
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Concernant la définition de la machine, la prise en compte des dispositifs de conversion de puissance de 
nouvelle génération fait apparaître trois problématiques distinctes : 

 
- L’utilisation d’un convertisseur à composant grand gap pose la problématique de la gestion des hautes 

fréquences dans la machine électrique associée. En général pour pallier cette problématique, un filtre 
est positionné entre le convertisseur et la machine. L’alternative proposée consiste donc à doter la 
machine d’une double fonctionnalité qui pourrait être, par exemple, une fonction filtre qui garantisse 
un comportement haute-fréquence de l’ensemble machine/convertisseur sans risque de dommage 
prématuré (adaptation d’impédance haute fréquence pour éloigner un mode éventuel de résonnance 
électrique pénalisant sur le fonctionnement global).  

- L’utilisation d’un convertisseur reconfigurable en tension met en jeu des commandes entrelacées 
dont le réel bénéfice, pour l’instant, est tributaire de l’intégration d’un coupleur entre le convertisseur 
et la machine. La définition structurelle de la machine électrique par le biais de ses inductances 
naturelles pourrait aussi prendre en charge une mise en forme des signaux d’alimentation qui 
satisfasse le fonctionnement optimal du ou des convertisseurs statiques. Le couplage magnétique 
propre aux bobinages de la machine pourrait être dans ce cadre mis à profit pour imposer des 
déphasages spécifiques à l’image des coupleurs magnétiques ou des transformateurs habituellement 
utilisés. 

- Enfin, l’augmentation des fréquences de fonctionnement pose la problématique de la dissipation 
thermique du composant de puissance. Une piste d’investigation pourrait viser l’amélioration de la 
dissipation thermique du convertisseur par le biais d’une meilleure intégration de l’électronique sur 
la machine. Dans ce contexte, la machine pourrait être dimensionnée de façon à non seulement 
dissiper ses propres pertes, mais aussi à participer à la dissipation des pertes générées au sein du 
convertisseur. Si ce dimensionnement peut conduire à une augmentation du volume machine, il peut 
cependant avantageusement être mis à profit pour minimiser, voire remplacer, un module de 
refroidissement de l’électronique « vorace » en encombrement. Une autre piste intéressante à 
explorer dans ce cadre réside dans la conception de modules élémentaires de puissance associant une 
partie de la machine à une partie de l’électronique. L’ensemble convertisseur-machine serait alors 
constitué d’une mise en série de modules autonomes découplés électriquement, magnétiquement et 
thermiquement les uns des autres. 

 
Dans ce contexte, afin de prendre en considération les contraintes inhérentes à de tels systèmes, il semble 

fort intéressant de définir une méthodologie générale et des outils permettant d’étudier ces systèmes dans leur 
globalité. Si ces contraintes exprimées comme des couplages ou des interactions entre chaque élément constituant 
des systèmes ne sont pas prises en compte, elles peuvent conduire à des surdimensionnements ou pire, à des 
diminutions de performances. Il devient alors primordial de définir une machine capable de répondre à des critères 
tels que posséder : 

 
- Une impédance haute fréquence adaptée qui fasse office de filtre pour minimiser tout courant de 

mode commun ou de mode différentiel susceptible d’endommager gravement l’onduleur 
d’alimentation. 

- Un bobinage dont les inductances mutuelles assurent une fonction de coupleur requise pour la mise 
en forme des signaux d’alimentation issus des convertisseurs entrelacés. La machine devra donc être 
bobinée spécifiquement tout en tenant compte des contraintes inhérentes à un rendement optimal 
(pertes Joule minimales, harmoniques d’espaces diminuées). Un travail d’investigation sera donc 
mené sur les technologies de bobinage avec le développement d’outils spécifiques. On s’inspirera 
également de modèles analytiques mis en place au sein du groupe par le calcul analytique du champ, 
modèles que nous compléterons de manière à explorer l’ensemble des bobinages admissibles. 

- Une couche d’aimants assurant des formes d’ondes de forces électromotrices (FEM) sinusoïdales 
permettant la réduction d’harmoniques de l’induction dans l’entrefer mais surtout l’adaptation du 
champ à vide aux signaux d’alimentation du convertisseur. 

L’enjeu scientifique de cette étude consiste alors à adapter au mieux la machine à son convertisseur, à 
optimiser la qualité du couple (amplitude et ondulations), donc à dimensionner et à optimiser une machine 
électrique qui réponde non seulement à la fonction principale visée par l’application, produire un couple mécanique 
à une vitesse donnée, mais qui satisfasse aussi une, voire plusieurs fonctionnalités requises pour l’utilisation d’un 
onduleur de tension reconfigurable en tension qui intègre des composants grands gaps. L’optimisation de 
l’intégration fonctionnelle d’un système convertisseur-machine passera donc par la mise au point de solutions 
améliorant plusieurs fonctionnalités de la machine, comme les paramètres d’inductance pour la fonction coupleur 
magnétique, mais aussi les paramètres de la couche d’aimants et de bobinage pour l’adaptation des formes d’ondes 
à celles des convertisseurs. L’intégration du coupleur magnétique représente une forte contrainte d’intégration 
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système et la suite des travaux et des outils découlent de cette contrainte particulière. Par ailleurs, le choix d’utiliser 
ce type d’onduleurs nous est imposé par le cahier des charges de l’application Zodiac Aerospace. Au vu de 
l’étendue des travaux, l’absence d’une méthodologie générale et systématique de modélisation, pour pouvoir 
intégrer plusieurs fonctions particulières au sein d’un système embarqué, il apparait nécessaire de se concentrer 
d’abord sur un cas particulier, afin de dégager ultérieurement des règles générales d’intégration et de conception. 
Etant donné l’expertise du groupe en conception de machines électriques, nous faisons le choix logique de 
concentrer nos recherches et nos travaux sur la partie couplage magnétique. Le développement d’une méthodologie 
à partir de l’étude d’un cas particulier, c'est-à-dire, le développement d’outils analytiques et numériques afin 
d’étudier le système dans sa globalité constitue la ligne directrice des travaux de recherche. 

Dans un premier chapitre, nous présentons les différents systèmes embarqués rencontrés dans le domaine 
aéronautique, les enjeux et les contraintes des SMCMM, puis l’utilisation des coupleurs magnétiques dans les 
convertisseurs statiques et leurs applications.  

Dans un second chapitre, afin de nous constituer une palette d’outils qui permettra de développer une 
méthodologie générale d’analyse et d’étude, nous développons un outil de génération et de caractérisation 
systématique des bobinages et des aimants. Ce premier outil permet d’étudier systématiquement un bobinage 
donné par rapport aux contraintes d’un système donné. L’originalité de l’outil réside dans sa possibilité de fournir 
toutes les configurations de bobinages équilibrés grâce au développement d’un algorithme basé sur de la logique 
combinatoire. Un second algorithme permet de ne retenir qu’une partie des solutions selon des critères fixés par 
le concepteur. D’autre part, plusieurs types de couches d’aimants peuvent être étudiés tels que, des aimants non 
orientés (de polarisation radiale, parallèle), orientés, quasi ou full Halbach. Ce premier outil, couplé à un modèle 
de type champ, basé sur la résolution analytique des équations du champ magnétique, est capable de fournir les 
performances électromagnétiques de la machine en fonction des critères propres au concepteur et des contraintes 
attendues telles que, les paramètres d’inductance, fixés par un couplage direct avec le convertisseur statique dédié. 
Nous présentons ensuite la théorie utilisée dans les modèles, les algorithmes et les performances de l’outil. 

Dans un troisième chapitre, nous avons souhaité développer un outil basé sur le même formalisme que le 
premier, qui permet d’appliquer la théorie d’une vision de conception, par l’adéquation des sources du champ dans 
une machine. Une fois le principe énoncé, les relations analytiques développées et les contraintes de la 
problématique posées, nous formulons analytiquement un problème de maximisation sous contraintes à partir de 
la relation du couple d’une machine. Nous pouvons alors rechercher la possibilité de maximiser le couple en 
adaptant soit les bobinages, soit les aimants. Plusieurs exemples de résultats sont détaillés ainsi que la formulation 
des problèmes d’optimisation. En fonction d’un type de courant d’alimentation donné, l’originalité de cet outil 
tient dans le fait de pouvoir au choix, optimiser les bobinages, les aimants ou les deux. Nous considérons ensuite 
un problème d’optimisation d’une machine afin d’étendre les précédents résultats à un cas plus général. Pour cela, 
nous avons développé un script de dessin dynamique qui permet de modifier selon les itérations du processus 
d’optimisation, la géométrie ainsi que les sources du champ de la machine. Ce script de dessin dynamique, couplé 
avec un logiciel aux éléments finis (EF), permet de prendre en compte des phénomènes non linéaires. Nous 
synthétisons les résultats de la résolution inverse du problème à variables mixtes, relations complexes et non 
linéaires, résolu avec un algorithme de type « boîte noire ». 

Dans un quatrième chapitre, après le développement d’un modèle analytique permettant de déterminer 
les paramètres influant sur le couple, l’intégration de la fonction coupleur magnétique, puis la mise en évidence 
des conditions de fonctionnement optimal d’une machine synchrone à aimants permanents (AP) montés en surface 
et à double étoiles (MSAPDE), les résultats obtenus et les outils développés au cours des deux précédents chapitres 
sont étendus et utilisés afin de dimensionner et concevoir de manière optimale une MSAPDE à coupleur intégré, 
alimentée par deux convertisseurs en parallèle reconfigurables en tension à commande entrelacée. Cette démarche 
est une première approche concrète de l’intégration machine convertisseur. Nous tenons compte également des 
contraintes thermiques habituelles de dimensionnement de machines électriques. Avant l’étape de simulation / 
validation, nous modélisons analytiquement les courants induits dans les parties conductrices de la machine en 
mouvement, c'est-à-dire, la frette et nous modélisons numériquement les courants induits dans les aimants de façon 
à vérifier leurs effets sur la fonction de coupleur magnétique, en fonction de la fréquence. Nous détaillons enfin 
l’ensemble des relations utilisées au cours de cette partie. 

Finalement, après les simulations numériques qui permettent d’analyser et classifier les avantages et les 
inconvénients de plusieurs solutions potentielles de machines, la réalisation de deux démonstrateurs de MSAPDE 
à coupleur intégré ainsi qu’une machine de référence est initiée. Nous prenons en compte également, dans la 
mesure du possible, l’aspect des décharges partielles dans le bobinage de la machine par un choix technologique 
adéquat d’isolants, ainsi qu’une disposition particulière des bobinages. L’équipe convertisseur (CS) du Laplace 
encadre en parallèle une thèse jumelée qui porte sur les choix technologiques des semi-conducteurs et la définition 
de la structure des convertisseurs statiques. Le sujet de thèse prévoit l’étude et le développement d’une structure 
de convertisseurs multiniveaux avec une commande associée, un choix adéquat de la fréquence de découpage qui 
permettra de diminuer les fronts montants de tension inhérents à la technologie choisie. 
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1.1 L’avion plus électrique et ses systèmes embarqués : 
état de l’art 

Selon [2], on estime la croissance du marché du trafic aérien à 5% par an jusqu'en 2020. Ce marché se 
trouve en constante évolution et dans un contexte de forte concurrence. Les avionneurs et les équipementiers 
doivent donc faire face à de nouveaux défis technologiques, réglementaires, environnementaux et économiques. 
L’axe principal de recherche des acteurs industriels du marché aéronautique devient l’utilisation de technologies, 
qui permettent la réduction de la consommation de carburant et de la masse, offrant des économies substantielles 
ainsi qu’une réduction des coûts de conception, d’exploitation et de maintenance. C’est dans ce contexte de 
rationalisation des sources d’énergie que les ingénieurs et les chercheurs sont amenés à concevoir des avions plus 
électriques nécessitant le remplacement des dispositifs conventionnels pneumatiques, hydrauliques, mécaniques 
par des systèmes électriques. D’autre part, grâce à une réduction des coûts de fonctionnement via une meilleure 
fiabilité et une diminution des besoins en maintenance, les systèmes électriques embarqués qui constituent les 
différents équipements de l’avion, vont jouer un rôle important. La rationalisation de puissance simplifiée avec un 
seul vecteur énergétique, la capacité de surveillance de l’état des systèmes électriques qui permet d’augmenter la 
disponibilité de fonctionnement, constituent les avantages principaux de l’avion plus électrique (More Electrical 
Aircraft MEA). En effet, les coûts indirects d’exploitation tels que, la disponibilité d’un avion, peuvent être 
diminués grâce à la possibilité d'isoler un sous-système d’un système électrique en cas de défaillance, 
contrairement à un système homologue hydraulique qui entraîne un isolement de l’ensemble du circuit et provoque 
une indisponibilité totale pour un décollage de l’avion. Une panne sur un réseau électrique peut être repérée puis 
isolée facilement. Prochainement, l’anticipation de défauts par la surveillance du réseau électrique va devenir 
possible grâce au couplage d’algorithmes de détection de défauts avec des modèles comportementaux des 
systèmes. L’utilisation d’architectures dites à tolérance de pannes pour le réseau reconfigurable, les structures de 
conversion et les actionneurs augmenteront aussi la disponibilité des systèmes électriques embarqués. Par ailleurs 
les systèmes électriques embarqués sont plus simples à remplacer en cas de panne et plus simples à redonder que 
leurs équivalents mécaniques ou hydrauliques. Les réseaux électriques permettent de ne délivrer que le niveau de 
puissance nécessaire et de gérer intelligemment les sources d'énergie. Enfin, la capacité de reconfiguration du 
réseau électrique constitue également un avantage en comparaison des réseaux hydrauliques ou pneumatiques. 
L'Union Européenne et l'industrie aéronautique se sont donc lancées dans des programmes de recherche avec 
comme objectifs : l’augmentation de la fiabilité et de la disponibilité, la réduction des coûts et la diminution de 
l'impact environnemental global des systèmes embarqués de transport aérien. Leurs ambitions sont de démontrer 
les bénéfices de l’avion plus électrique. Parmi ces programmes, on peut citer notamment « Power Optimized 
Aircraft » (POA 2002 à 2006), « More Open Electrical Technologies » (MOET 2006 à 2009), « Clean Sky » 
(2009-2015), ou encore tout récemment, « Clean Sky 2 » (2015-2024). 
 Les changements notables actuels et prévus à court terme entre un avion classique et un avion plus 
électrique sont principalement :  

- Le remplacement d’un des circuits hydrauliques redondés des commandes de vol par deux circuits 
électriques redondés. Une partie des commandes de vol est remplacée par des actionneurs 
électromécaniques (EMA) ou des actionneurs électro-hydrostatiques (EHA).  

- L’électrification des pompes, des freins, des actionneurs hydrauliques, dans de nombreuses 
applications regroupées par classification des différents systèmes de l’avion ATA (Air Transport 
Association), notamment ATA 78 32 29 28 27 24 et 21. 

- La suppression du circuit pneumatique. Les démarreurs des propulseurs, les compresseurs des 
systèmes de conditionnement d’air (ECS), les systèmes de dégivrage et d’antigivrage (WIPS) du 
cockpit et des bords d’attaque des ailes sont remplacés respectivement par des démarreurs-
générateurs électriques à fréquence variable (VFSG), des compresseurs entraînés par des moteurs 
électriques, des tapis de résistances électriques et des actionneurs électromécaniques. 

- Le remplacement des liaisons mécaniques par des transmissions électriques et de l’énergie 
mécanique par l’énergie électrique, par exemple : l’actionnement des pompes à carburant réalisé à 
partir des multiplicateurs accouplés aux propulseurs est remplacé par des EMA. 

- L’hybridation du réseau électrique par l’utilisation de batteries Lithium-Ion et/ou piles à combustible 
comme des sources secondaires, auxiliaires et de secours. 

- L’électrification complète du réseau de secours. 
- La modification du réseau électrique principal à fréquence variable qui est portée à 360 − 800𝐻𝑧 et 

la tension qui est portée à 230/400𝑉𝑎𝑐. 
- La motorisation électrique du train principal d’atterrissage grâce à l’intégration d’un EMA embarqué. 
- La propulsion principale électrique pour certains ULM et petits avions de tourisme. 
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- L’étude de l’hybridation de la propulsion principale des avions de ligne lors de certaines phases de 
vol. 

 

 
Figure 1-1 : Réseaux électriques d’un avion conventionnel [3] 

 
Figure 1-2 : Réseaux électriques d’un avion plus électrique [3] 
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Ces changement ont eu et vont avoir pour conséquences de modifier et créer des standards industriels, de 
nouvelles normes et de nouveaux besoins concernant les niveaux de puissance électrique embarquée, les niveaux 
de tension, les architectures des réseaux et les architectures des systèmes embarqués. On peut déjà constater les 
modifications suivantes : 

- La puissance installée est multipliée par quatre pour un avion type « bleedless » : par exemple, 1𝑀𝑉𝐴 
répartis sur les deux propulseurs au lieu de 650𝑘𝑉𝐴 pour l’Airbus A380 et 500𝑘𝑉𝐴 sur l’APU 
(Auxiliary Power Unit) pour le dernier avion Boeing Dreamliner. 

- La fréquence variable impose de nouveaux étages de conversion pour certaines charges, systèmes 
électriques ou encore l’avionique alimentée en 28𝑉𝑑𝑐. Les besoins en électronique de puissance sont 
considérablement augmentés. 

- La création de nouvelles architectures du réseau de distribution électrique et nouveaux réseaux en 
haute tension continue (HVDC) dont le premier niveau est portée à 270𝑉𝑑𝑐 pour l’avion Airbus A350 
et bientôt à 540𝑉𝑑𝑐. 

- L’apparition de nouveaux calibres de contacteurs et organes de protection HVDC. 
 

Les Figure 1-1 et Figure 1-2 illustrent l’évolution des réseaux électriques entre un avion standard et plus 
électrique basé sur l’architecture du Boeing 787. Avec ces évolutions souhaitées, les systèmes électriques prennent 
une place de plus en plus importante. La puissance électrique maximale installée à bord est de l’ordre du MVA. 
Environ 70% des équipements font moins de 10𝑘𝑉𝐴. Cette transition observée sur l’avion encore plus électrique 
implique de nombreux changements dans les réseaux de bord tels que : 

- La nette augmentation de la puissance embarquée, plus importante étant donné l’accroissement du 
nombre de systèmes électriques. 

- L’augmentation de la puissance et du nombre de générateurs électriques. 
- L’augmentation des niveaux de tension. 
- L’utilisation massive de l’électronique de puissance pour contrôler les flux d’énergie et commander 

les actionneurs. 
 

Avec une architecture classique, chaque charge est alimentée par son propre dispositif d’électronique de 
puissance. Ce type d’architecture permet de contrôler les machines électriques tournantes et d'optimiser la taille 
du moteur étant donné que sa conception ne dépend pas des contraintes provenant du réseau électrique telles que, 
la fréquence du réseau. Ce type d'architecture est optimal si le réseau comprend de nombreuses charges de quelques 
𝑘𝑊 à 15𝑘𝑊 situées à différents endroits de l'avion. Avec l’avion encore plus électrique, son architecture fait 
apparaître des charges de puissance importantes concentrées dans le centre de l’appareil. Cela ne convient plus à 
une configuration de type « un convertisseur par charge ». Les avions plus récents avec un réseau alternatif 
classique à fréquence variable utilise des convertisseurs MLI qui nécessitent des étages redresseurs entre le réseau 
« AC » et chaque convertisseur pour pouvoir alimenter les systèmes embarqués électriques notamment les charges, 
EMA, EHA. L’introduction d’un bus HVDC dans la nouvelle architecture permet d'éliminer une grande partie des 
redresseurs et ouvre la possibilité de fonctionnement bidirectionnelle pour certains actionneurs. Néanmoins, ces 
avantages sont obtenus au prix d'une augmentation de la complexité du réseau et de la stabilité du bus HVDC. 
 

Ces changements de standards imposent également d’étudier et de développer des solutions particulières 
en matière de qualité et stabilité réseau qui passent nécessairement par l’étude et l’intégration de structures de 
conversion d’énergie et des charges associées. Le remplacement de la RAT ou de l’APU par une pile à combustible 
constitue également des solutions d’innovation pour gagner en masse, faire face à l’augmentation du besoin de 
puissance électrique et tendre vers des avions plus électriques lors des phases au sol et de roulage. Après l’avion 
« bleedless » chez Boeing, le premier avion « hydraulicless » chez Airbus, avec l’A380, on note également des 
axes de recherche actuels afin d’approfondir le concept de l’avion « hydraulicless ». En effet, au lieu d’utiliser des 
EHA pour les commandes de vol et les trains d’atterrissage comme c’est le cas sur l’A380, l’objectif de ces travaux 
tend à remplacer à terme les EHA par des EMA. Pour pouvoir y parvenir, les EMA doivent gagner en maturité, en 
fiabilité, afin d’écarter le risque prépondérant de grippage. Tous ces changements démontrent la nécessité de 
travailler sur la fiabilisation des systèmes électriques mais surtout leur intégration.  
 

1.2 Les contraintes et enjeux des systèmes embarqués 
de l’avion encore plus électrique 

Le principe même de l’avion plus électrique conduit naturellement à développer des charges et des 
systèmes plus électriques. La densité de couple, la fiabilité et la tolérance aux pannes constituent les priorités de 
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l'industrie de l'aéronautique. Pour atteindre les objectifs de performance, les systèmes embarqués électriques de 
l’avion plus électrique doivent gagner en maturité technologique, en démontrant une fiabilité accrue. Leur densité 
de puissance doit être également augmentée pour gagner en masse. Cet objectif implique en matière d’intégration 
de puissance de nombreux progrès dans différents domaines, tant au niveau du composant qu’au niveau du 
système. En particulier, les dispositifs de refroidissement ainsi que de nouveaux types d'architecture doivent être 
réfléchis et optimisés. De nombreuses technologies et nouveaux concepts sont nécessaires pour faire de l’avion 
encore plus électrique, une réalité en particulier dans le domaine de l'électronique de puissance, au vu de l’usage 
intensif de la conversion d’énergie dans les systèmes électriques embarqués. Cette nécessité doit passer notamment 
par une approche de conception intégrée optimale. Cette approche peut passer par plusieurs méthodes dont une en 
particulier a recours à des méthodes d’optimisation couplées à des modèles de dimensionnement de chaque sous-
système qui constitue le système global à optimiser [4]. Les critères d’optimisation sont généralement la masse, 
les pertes etc., sous les contraintes de fonctionnement telles que, la thermique, la qualité des ondes ou encore la 
stabilité. D’un point de vue de l’actionneur, cet ensemble de critères implique également une nécessité d’améliorer 
son volume, sa masse, son efficacité et son coût, ce que le concepteur de machines électriques doit prendre en 
considération à chaque étape de sa conception. 
 

Afin de pouvoir continuer à électrifier les différents systèmes embarqués à bord de l’avion encore plus 
électrique qui présentent des intérêts de gain en matière de coût et de masse, plusieurs contraintes et problématiques 
d’ordre technologique restent à surmonter telles que : 

- La thermique : l’avion encore plus électrique conduit à un accroissement des systèmes électriques de 
forte densité de puissance ce qui entraîne une augmentation des pertes thermiques qui doivent être 
correctement évacuées tout en maîtrisant la masse de l’avion. 

- La qualité réseau : en raison de l’augmentation des systèmes électriques embarqués et des échanges 
de puissances électriques, les règles de conception en matière de compatibilité électromagnétique 
doivent être adaptées afin de mieux protéger les différents systèmes connectés au réseau électrique. 

- L’architecture réseau : suite à la suppression des sources pneumatique et hydraulique, les exigences 
de sécurité, fiabilité, et disponibilités sont reportées sur le réseau électrique. Celui-ci devra être adapté 
en conséquence tout en maîtrisant la contrainte de masse. 

- L’intégration des systèmes : dans l’avion encore plus électrique, le remplacement des systèmes 
conventionnels par des systèmes électriques de puissance plus importante nécessite d’améliorer le 
volume nécessaire du système et son intégration. Le critère de compacité d’un sous-système tel que, 
le ratio kW/kg, devient un critère prédominant surtout pour les convertisseurs statiques qui 
commanderont des actionneurs électromécaniques de calibres tension/ courant plus importants. 

 
Concernant le troisième point, plusieurs travaux proposent déjà des solutions en matière d’innovation 

architecturale et d’intégration système. Dans [5], l’auteur se concentre sur l’optimisation de la configuration de 
l’architecture du réseau de distribution électrique, dont une solution consiste à mutualiser des structures de 
conversion et des fonctions de différents systèmes afin de gagner en masse. Un exemple concret est illustré dans 
le Boeing 787 par la mutualisation du même étage de conversion qui alimente le système ECS et le VSFG durant 
différentes phases de vol. Pour ce dernier point, plusieurs auteurs, [6]–[8], axent leur travaux sur de nouvelles 
architectures de convertisseurs afin de gagner en compacité. Des évolutions technologiques du composant à la 
structure des convertisseurs sont attendues. 
 

Pour terminer, l’application essentielle des convertisseurs statiques dans un avion plus électrique 
concerne la variation de vitesse de systèmes d’entraînement. En plus des conditions de fonctionnement 
environnementales sévères du milieu aéronautique, de nouvelles contraintes émergent avec l’introduction d’une 
tension plus élevée imposée par le bus HVDC. Grâce à l’utilisation des nouveaux semi-conducteurs à grands gaps, 
les convertisseurs MLI offrent une évolution dans la rapidité de commutation des composants, ce qui exigera 
cependant une conception adaptée des actionneurs électromécaniques, afin d’éviter un vieillissement prématuré 
des isolants électriques de la machine.  
 

1.3 Les enjeux de l’intégration convertisseurs-machines 

Dans les réseaux électriques actuels des avions plus électriques, la structure des systèmes embarqués la 
plus répandue comporte un onduleur de tension triphasé commandé et dédié à l’autopilotage de machines 
synchrones représenté sur Figure 1-3. Pour le moment, la tension du bus continu est fixée à 270Vdc par des 
redresseurs passifs de types hexaphasés ou dodécaphasés. 
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Figure 1-3 : Topologie classique d’un système embarqué comprenant un convertisseur statique alimentant un 

actionneur électromécanique [9] 

L’avion encore plus électrique signifie : des systèmes embarqués plus puissants, plus compacts et plus 
fiables. Pour le convertisseur et la machine d’un système électromécanique embarqué, la puissance massique 
attendue est de 10 à 15kW/kg pour 2030. Il y a donc nécessité d’une rupture technologique des systèmes actuels 
et une nécessité de proposer des versions plus compactes fonctionnant à de meilleurs rendements. Cela peut passer 
par une meilleure intégration des structures de conversion de puissance grâce à une rupture technologique, comme 
c’est le cas actuellement avec le développement et l’utilisation de nouveaux composants semi-conducteurs dits 
« grands gaps », pour large bande interdite en Carbure de Silicium SiC ou en Nitrure de Galium GaN. Ces 
nouveaux composants électroniques peuvent travailler efficacement au sein d’environnements hostiles grâce à 
leurs propriétés intrinsèques telles qu’une grande mobilité des porteurs de charge, une bonne conductivité et 
stabilité thermique ainsi qu’une bonne résistance mécanique. Ils présentent l’intérêt de commuter plus rapidement 
à des températures plus importantes (250°C) pour des pertes par commutation nettement plus faibles que les 
composants classiques en silicium. Cependant, ce type de semi-conducteur impose des fronts de tension très raides. 
Ces nouvelles contraintes électriques peuvent être à l’origine de stress localisé dans les endroits les plus 
vulnérables des actionneurs électromécaniques tels que, les bobinages des machines tournantes. L’augmentation 
de tension du bus HVDC associée aux fronts raides imposés par ce type de commande et ce type de composant 
dans les nouveaux convertisseurs provoquent des contraintes supplémentaires pour les machines électriques 
tournantes en raison des surtensions qui suivent les nombreux fronts raides [10]. 
 

Les changements observés sur l’avion encore plus électrique sont typiques des tendances actuelles et 
l’intégration des systèmes électriques comprenant l’électronique de puissance et la charge, ou l’actionneur, 
représentent de nouveaux défis. Selon [2], un ratio de 4𝑘𝑊/𝑘𝑔  est actuellement considéré comme réalisable pour 
des dispositifs de conversion tels que, les convertisseurs DC/AC, utilisés pour les applications de contrôle. 
Cependant, la densité de puissance d’un équipement dépend fortement des contraintes environnementales de 
fonctionnement et de sa puissance nominale. Dans un avion, pour l’intégration d’un équipement, par exemple, si 
l’on considère les dispositifs de filtrage imposés par la qualité du réseau électrique, ainsi que les perturbations 
CEM (Compatibilité ElectroMagnétique), mais également le système de refroidissement, la densité de puissance 
attendue peut être divisée par deux. Au-delà des structures d’électronique de puissance, l'intégration de la 
commande rapprochée, des connexions de puissance, des composants passifs tels que, les selfs ou les 
condensateurs, ainsi que de nouveaux concepts de dispositifs de refroidissement, représentent plusieurs possibilités 
en cours d'étude pour l’intégration complète d’un système. Par exemple, dans [11], les auteurs ont présenté une 
structure entrelacée d’un convertisseur multiniveaux à capacité flottante utilisant des transformateurs 
intercellulaires comme un coupleur magnétique externe. Cette structure permet d’atteindre des nouveau niveaux 
de densité de puissance de 4.5𝑘𝑊/𝑙.  

 

1.4 Les axes d’amélioration en matière d’intégration 
des systèmes 

Trois axes principaux résument actuellement les efforts de recherche et constituent des solutions 
d’amélioration en matière d’intégration des convertisseurs avec les machines : 

 
- Concernant les structures de convertisseurs, les topologies de convertisseurs multiniveaux sont 

prometteuses pour piloter les systèmes électriques car elles permettent d'adapter la tension et le 



Systèmes électromécaniques embarqués dans l’aéronautique : intégration convertisseurs-machines 
 

18 

courant de la charge aux niveaux disponibles des commutateurs. Elles augmentent également la 
fréquence apparente des tensions et des courants de sortie, ce qui permet de diminuer la masse des 
filtres. Une réduction du taux harmonique des tensions en sortie d’un convertisseur multiniveaux 
sans diminuer la puissance de sortie peut être obtenue. Les onduleurs multiniveaux ont fait l'objet de 
nombreuses recherches au cours des trois dernières décennies. Récemment, les onduleurs doubles 
multiniveaux séries et parallèles reconfigurables en tension ont également reçu une attention 
particulière [12]. La connexion parallèle de deux ou plusieurs onduleurs est possible grâce à 
l'utilisation d'inductances de couplage. Ces composants sont généralement appelés coupleurs 
magnétiques et apportent une réduction du volume ainsi qu’une amélioration du rendement par la 
diminution des pertes en conduction des semi-conducteurs. Les principaux avantages de ces 
convertisseurs sont de pouvoir alimenter des charges avec des courants plus importants à l'aide de 
semi-conducteurs standards et de réduire les ondulations des courants dans la charge.  

- Concernant les EMA, l’intégration mécatronique, c'est-à-dire, l’électronique au plus près de 
l’actionneur, constitue également un vecteur d’amélioration de la masse et d’intégration système. Le 
but est d’étudier différentes solutions qui peuvent amener à une diminution de la masse et du volume, 
non seulement du convertisseur, mais aussi de l’actionneur. Ces nouvelles solutions doivent 
néanmoins garantir à la fois un rendement élevé, mais aussi une grande fiabilité. Récemment, de 
nouvelles avancées technologiques dans le domaine des systèmes d’électronique de puissance, des 
machines électriques à tolérance de pannes, d’actionneurs électro-hydrostatiques (EHA), 
d’actionneurs électromécaniques (EMA) et des systèmes d’alimentation électrique à tolérance de 
pannes, ont confirmé les intérêts de l’avion de plus en plus électrique. 

- La majorité des structures des systèmes électriques embarqués étant dédiée au pilotage d’actionneur, 
l’idée d’intégrer des contraintes spécifiques propres aux nouvelles structures de conversion de 
puissance directement dans la machine constitue une nouvelle voie dans la réduction du volume et 
de la masse du système. Cette approche constitue notre sujet principal de recherche en vue 
d’optimiser l’intégration système, c'est-à-dire, l’intégration du convertisseur et de la machine. Il 
s’agira alors de dimensionner la machine de façon à répondre non seulement à l’application visée, 
création d’un couple, par exemple, mais aussi d’assurer une fonctionnalité particulière qui relève, par 
exemple, de l’intégration d’un module supplémentaire entre le convertisseur et la charge dynamique. 
L’optimalité de l’association convertisseur-machine devra être pensée dans son ensemble dès la 
conception de chacun de ces constituants. 

 
En effet, en plus de la fiabilité et de la sûreté de fonctionnement, l’intégration des convertisseurs est une 

composante clé à prendre en considération lors de la phase de conception, car les convertisseurs occupent un 
volume significatif dans la chaîne de conversion. Même si les convertisseurs à commande PWM ont apporté des 
avantages significatifs, il reste encore de nombreux travaux de recherche à mener pour espérer augmenter la 
puissance des convertisseurs dont la structure resterait conventionnelle. Une des solutions envisageables citée 
précédemment, consiste à utiliser plusieurs convertisseurs en série ou en parallèle [13]. En effet, l’association 
multi-convertisseurs permet d’adapter le niveau de tension d’entrée et d’augmenter le niveau de puissance transitée 
en multipliant le nombre de semi-conducteurs. Néanmoins, les onduleurs parallèles à inductances séparées 
présentent un inconvénient majeur. Ces structures conduisent à de fortes ondulations du courant dans chaque 
cellule et en sortie de chaque convertisseur, nuisibles pour la machine. Il est possible de réduire ces ondulations et 
d'améliorer les performances du système grâce à l'utilisation de coupleurs magnétiques. On parle alors d’onduleurs 
multi-cellulaires parallèles à inductances couplées. 

  
Figure 1-4 : Exemple d’une structure de conversion auto-reconfigurable en tension 270𝑉𝑑𝑐 / 540𝑉𝑑𝑐 avec 

inductances de couplage externes et commande entrelacée [12] 
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Etant donné le cahier des charges défini au paragraphe (5.2), nous focalisons nos travaux de recherche 
sur une structure de conversion particulière en vue d’intégrer l’actionneur électromécanique dédié. La structure 
d’onduleurs de tension séries / parallèles, reconfigurables en tension, à commande entrelacée, constitue notre base 
d’étude et notre référence. Un exemple de structure est donné sur la Figure 1-4. Les convertisseurs parallèles à 
commande entrelacée constituent un moyen intéressant de subdiviser la puissance pour des applications moyenne 
tension et fort courant qui permettent de réduire le stress des interrupteurs semi-conducteurs ainsi que la taille des 
dispositifs de filtrage grâce à l’entrelacement des formes d’ondes [6], [18]. 
 

1.4.1.1 Machine à double fonctionnalité 

Comme expliqué précédemment, les structures multi-cellulaires parallèles à commande entrelacée ont fait 
l’objet de recherches importantes, motivé par des besoins croissants d’intégration. Certains de ces travaux ont 
montré un réel intérêt pour la réalisation d’un couplage magnétique des inductances de liaison afin de réduire les 
pertes et rendre les dispositifs de filtrage plus compacts. Néanmoins, ces avantages sont contrebalancés par une 
forte sensibilité des composants magnétiques couplés vis-à-vis des régimes déséquilibrés pouvant survenir lors 
d’un déséquilibre de courant différentiel, ce qui engendre une augmentation de volume de la structure globale par 
l’ajout d’un étage supplémentaire entre le convertisseur et l’actionneur. L’optimisation des éléments de liaison 
entre les phases en parallèle a donc logiquement été étudiée ces dernières années grâce à l’utilisation des 
composants magnétiques couplés sur de nombreuses structures possibles [14], [19]–[21]. Les inductances couplées 
sont conçues pour réduire l'ondulation de courant à haute fréquence. Par conséquent, plus l’inductance présente 
une valeur élevée, meilleur sera le filtrage. Cependant, des composantes de courant continu ou alternatif basse 
fréquence traversent également les inductances qui transportent la puissance du convertisseur et impactent donc 
l’énergie emmagasinée par les selfs. On peut alors réaliser des inductances de faible volume en réduisant la valeur 
des inductances, mais ce choix conduit à deux conclusions contraires. La première conclusion consiste à utiliser 
un matériau de haute perméabilité alors que la seconde implique un matériau de faible perméabilité. Un compromis 
entre ces deux limites doit alors être trouvé. Le principe de base des inductances couplées revient à concevoir un 
dispositif magnétique qui offre deux parcours magnétiques différents : le premier présentant une faible 
perméabilité pour les composantes continues et le second une haute perméabilité pour filtrer les harmoniques 
engendrées par les commutations des interrupteurs. Le lecteur qui souhaite approfondir l’aspect des structures de 
conversion parallèles et les différentes structures de coupleurs magnétiques existantes pourra se reporter 
notamment aux travaux de [21], [22]. 

 
En revanche, l’utilisation de coupleur magnétique présente un inconvénient non négligeable : 

l’augmentation de la masse et du volume du système convertisseur-machine par l’ajout d’un étage supplémentaire. 
Cela est contraire aux objectifs visés des systèmes embarqués. A l’inverse des applications de sûreté et de tolérance 
de panne qui recherchent une ségrégation électrique et magnétique entre les phases du bobinage de la machine 
électrique, un couplage magnétique spécifique entre phases peut être recherché de façon à pouvoir coupler 
différemment les phases d’une machine et obtenir des fonctions particulières de couplage de phases ou filtrage 
d’ondes sans recourir à un coupleur magnétique externe. A la base, les phases sont magnétiquement couplées à 
travers les culasses stator ou rotor. Il est alors possible d’émettre l’idée de concevoir un bobinage de machine qui 
en plus de sa fonction principale de création de flux magnétisant, soit capable d’assurer une fonction de filtrage 
des harmoniques et de coupleur magnétique. Dans ce cadre, l’idée est d’améliorer l’adéquation des formes d’ondes 
entre le convertisseur et la machine afin de réduire l’impact du découpage de la tension sur la machine. Dans ce 
contexte, [23] se penche sur les techniques de réduction des ondulations des courants et du couple pour deux 
convertisseurs qui alimentent une machine asynchrone double étoile. Dans [16], [24], les auteurs s’intéressent à 
une structure de bobinage multi-étoiles afin d’obtenir un couplage magnétique spécifique inter-étoiles, soit pour 
minimiser la tension de mode commun, soit pour minimiser les ondulations des courants en sortie de plusieurs 
convertisseurs parallèles. D’autres auteurs, dans [9], utilisent une machine multi-étoiles comme un transformateur 
de puissance dans un avion pour relier deux circuits électriques du réseau électrique. Il est possible aussi de 
concevoir un bobinage à couplage magnétique nul pour des applications de sûreté nécessitant une redondance des 
circuits avec un mode de fonctionnement dégradé [25], [26]. Dans le cadre d’autres applications telles que celles 
utilisant des SMCMM, le bobinage est conçu et utilisé comme un filtre harmonique [27]–[32].  

 
Selon l’application, le bobinage de la machine peut alors être utilisé pour des fonctionnalités autres que 

celle de création d’un champ tournant. Cette problématique constitue le point de départ de la thèse, qui vise à 
imaginer et concevoir un coupleur magnétique directement intégré dans la machine électrique tournante. 
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1.4.1.2 Isolation des machines électriques 

Pour gagner en compacité, il semble inévitable aujourd’hui d'intégrer des composants électroniques 
« grand gap » qui améliorent la performance des convertisseurs mais qui imposent des fronts de tension très raides 
aux bobinages des machines électriques tournantes. L’intégration convertisseur-machine nécessite de reconsidérer 
certaines contraintes communes. Ces études ne font pas partie du cadre de nos travaux, mais un bref état de l’art 
pour positionner la problématique et les solutions existantes s’impose dans le cadre de la réalisation d’un 
démonstrateur d’une machine tournante alimentée par un convertisseur à composants grand gap. En considérant 
les avancées et les modifications récentes qui s’opèrent dans les nouveaux réseaux de bord des avions plus 
électriques, des contraintes supplémentaires, qui font l’objet de plusieurs études [33]–[39], nécessitent d’adapter 
les règles de prédimensionnement, ou tout au moins, de les inclure dès le début de la conception d’une machine 
électrique. Il s’agit notamment de l’isolation du bobinage, qui constitue un point critique vis-à-vis de la fiabilité et 
de la sécurité d’un réseau embarqué. Contrairement aux problèmes mécaniques dans une machine tels que, les 
défaillances de roulement, qui peuvent être détectées et corrigées par des actions de maintenance préventive, il 
n’en est rien pour l’isolation électrique des machines, car aucune action préventive n’existe aujourd’hui, alors que 
les défaillances dues à une rupture d’isolant représentent environ 1/3 des défauts de fonctionnement des machines 
tournantes [40], [41]. Avec l’arrivée des nouveaux composants semi-conducteurs « grands gaps » qui commutent 
à des fréquences et à des températures plus élevées, de nouvelles contraintes sont apparues telles que, 
l’augmentation des fronts raides de tension provoquant un vieillissement prématuré des isolants s’ils ne sont pas 
pris en compte dès la phase de conception. L’isolation de la machine est donc susceptible de subir des contraintes 
électriques plus ou moins importantes de différentes natures.  

 
Dans la problématique de dimensionnement des machines électriques appréhendée dans nos travaux, la 

durée de vie des isolants du bobinage des machines tournantes dépend donc particulièrement des nouvelles 
contraintes électriques imposées par les nouveaux composants de commutation plus rapides que leurs 
prédécesseurs. Ces nouveaux composants permettent l’augmentation des fréquences de découpage des 
convertisseurs, ainsi que la réduction en taille et en poids des filtres associés, ce qui a pour effet d’obtenir des 
convertisseurs plus rapides et plus compacts améliorant leur puissance massique. En contrepartie, les nouveaux 
composants augmentent le nombre d’apparitions de surtensions que la machine tournante doit pouvoir supporter 
tout au long de sa durée de vie. Ces nouveaux semi-conducteurs imposent des fronts de tension propres à chacun 
d’eux, c'est-à-dire, différents d’un composant SiC à un composant en Nitrure d'Aluminium (AlN) ou encore d’un 
composant GaN. Ces fronts de tension amplifient les régimes transitoires et les phénomènes de résonnance à 
l’entrée des têtes des premières spires leur imposant, par conséquent, des niveaux de tension élevés. 

 
D’autre part, l’étude des fronts de tension imposés par le convertisseur nécessite la connaissance préalable 

de la forme d’onde de la tension d’entrée de la machine, dépendante du couplage des phases de la machine et du 
câble d’alimentation reliant le convertisseur et la machine. En prenant en compte le convertisseur, le câble 
d’alimentation et la machine, un dernier point doit également être pris en considération dans l’étude des 
surtensions : le phénomène de résonnance provoquée par la différence d’impédance équivalente entre le 
convertisseur machine et le câble conduisant à un défaut d’adaptation d’impédance. Pour pouvoir estimer les 
contraintes maximales que peuvent supporter les isolants des bobines, il est nécessaire aussi de prendre en compte 
les surtensions provoquées par les régimes transitoires, qui suivent chaque front raide et imposées par un 
convertisseur. Une des méthodes les plus utilisées est basée sur l’approche par circuits équivalents hautes-
fréquences dont l'ordre de grandeur à considérer est de la dizaine de MHz. Les éléments du circuit équivalent 
doivent prendre en compte plusieurs phénomènes, notamment l’effet de peau dans le cuivre au stator ou au rotor, 
les capacités de mode commun inter-spires des bobines, ainsi que les capacités de mode commun entre les spires 
des bobines et la carcasse [42]. 

 
Néanmoins, il existe des solutions plus ou moins matures qui permettent actuellement de pallier les 

contraintes inhérentes des composants « grand gap » et ainsi éviter les phénomènes de vieillissement accéléré des 
isolants des bobinages. Avec une diminution de la fiabilité et une augmentation du volume / masse du 
convertisseur, la solution la plus répandue et la plus simple à mettre en œuvre consiste à placer un filtre en sortie 
du convertisseur afin de « coucher » les fronts raides. Cette solution permet d’éliminer les surtensions à l’origine 
du vieillissement des isolants électriques de la machine. L’autre solution consiste à modifier l’architecture du 
convertisseur d’un point de vue conception en augmentant le nombre de niveaux et par conséquent le nombre de 
composants. Cela permet d’augmenter le nombre de fronts et de diminuer leurs amplitudes mais au prix d’une plus 
grande complexité de la commande du convertisseur. D’un point de vue machine, plusieurs solutions existent 
aussi, les bobinages concentrés et concentriques composés de bobines élémentaires préformées à base de fils 
émaillés dont les spires peuvent être agencées selon une disposition particulière telles que, le pas de pèlerin [43]. 
Cette technologie présente des avantages d’un point de vue isolation électrique, car la réalisation de bobines sur 
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bobineuses impose un ordre dans les spires des bobines dont l’effet est de limiter les surtensions inter-spires 
provoquées par les fronts de tension. Les bobines préformées permettent d’égaliser et minimiser les tensions inter-
spires d’une même bobine élémentaire. Les themocolles, les résines de surmoulage, les vernis nano chargés ou les 
vernis Corona permettent également de se prémunir des décharges partielles et du vieillissement prématuré des 
isolants en contrepartie, soit d’une augmentation du coût de conception, soit d’une diminution de la résistance 
mécanique particulièrement significative en ce qui concerne les fils isolés par une couche de céramique 
(inorganique). La tenue thermique des fils isolés par une couche de céramique est excellente (jusque 500°𝐶), mais 
le bobinage d’une machine tournante reste impossible pour le moment en raison d’un rayon de courbure trop faible 
et d’une rigidité diélectrique bien inférieure à celle des fils émaillés classiques [44]. 
 

1.4.1.3 Les familles de machines candidates  

Un exercice difficile consiste à répertorier tous les types et toutes les topologies de machines électriques, 
de manière à comparer leurs performances en vue de faire un choix. Nous gardons à l’esprit leur compatibilité 
avec les exigences d’intégration de fonctions particulières. Le cahier des charges de l’application visée et les 
attentes de Zodiac Aerospace constituent nos données d’entrée et fixent le cadre du domaine d’étude initial. En 
fonction des contraintes principales, pour la même application, la nouvelle machine à définir doit conserver la 
même structure de stator, mais également intégrer une fonction coupleur magnétique en raison de la mise en œuvre 
souhaitée de deux onduleurs de tension séries / parallèles, reconfigurables en tension (270𝑉𝑑𝑐 − 540𝑉𝑑𝑐), à 
commande entrelacée. Intégrer cette fonction dans la machine présente un intérêt majeur, celui de supprimer le 
coupleur magnétique externe tout en améliorant la qualité spectrale des formes d’onde. 

 
Deux catégories de machines électriques tournantes peuvent répondre aux besoins et contraintes de notre 

application : machines polyphasées à flux radial, machines multi-circuits à flux axial ou à flux transverse. A partir 
de [45]–[48], nous dressons un bref comparatif des avantages et inconvénients pour différents types de machines 
candidates dans le Tableau 1 ci-dessous. 
 

Tableau 1 : Comparatif des structures de machine candidate 

Type de machine 
polyphasée Avantages Inconvénients 

Multi-étoiles 

- Diminution de l’amplitude des 
ondulations de couple 

- Couplage magnétique entre les 
étoiles 

- Subdivision de la puissance grâce à 
l’augmentation du nombre de phases 

- Facilité de conception 
- Maturité de la technologie / coût de 

réalisation 
- Flexibilité dimensionnelle à la 

conception 
- Fonctionnement en mode dégradé 

- Compromis entre la valeur des 
inductances mutuelles liée à l’angle de 
décalage entre les étoiles et 
l’élimination sélective d’harmoniques 
du couple liées également à ce même 
angle 

- Alimentation par onduleur de tension 
d’une machine multi-étoiles : 
synchronisation parfaite des ordres de 
commande difficile à obtenir et donc 
génération de courants de forte 
amplitude ne créant pas de couple / 
augmentation des pertes 

   

Type de machine 
multi-circuit Avantages Inconvénients 

Flux Transverse 

- Plusieurs moteurs monophasés 
(circuits magnétiques) montés sur le 
même arbre et décalés d'un angle 
géométrique de 2p/q 

- Bobinage global facile à réaliser 
(coût réduit) 

- Structures adaptées pour de fortes 
densités de couple. 

- Complexité mécanique 
- Coût de réalisation 
- Forts couples pulsatoires, vibrations, 

pertes fer excessives dues au caractère 
tridimensionnel du champ 

- Application « moteur couple » (faible 
vitesse, nombre de paires de pôles 
élevé) 
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- Possibilité de découplage entre le 
dimensionnement des circuits 
magnétiques et du circuit électrique 

Flux Axial 

- Rendement 
- Modularité et puissance déterminée 

par juxtaposition de modules 
(disques) 

- Couple massique et couple 
volumique élevés pour des 
applications arbres courts et nombre 
de pôles important 

- Découplage entre le 
dimensionnement des circuits 
magnétiques et du circuit électrique 

- Surface d’aimants importantes (coût 
élevés) 

- Contraintes mécaniques dues aux 
poussées axiales 

- Contraintes thermiques : difficulté 
d’évacuation des pertes statoriques 
(notamment têtes de bobines 
intérieures) 

 
Les machines polyphasées constituent une famille très intéressante dans le cadre de nos travaux car elles 

présentent deux avantages principaux tels que, la segmentation de puissance et la redondance pour de la tolérance 
aux pannes, raisons pour lesquelles nous les retrouvons principalement dans les systèmes embarqués tels que, la 
propulsion navale, l’avion plus électrique, les véhicules électriques hybrides. Dans les applications de forte 
puissance telles que, la propulsion navale, l’utilisation des machines polyphasée permet de réduire la puissance 
requise par bras dans les onduleurs. Dans les applications critiques pour la sécurité tel que l’avion encore plus 
électrique, l’utilisation des machines multi-phases permet une plus grande tolérance aux pannes grâce à leur 
redondance naturelle. Enfin dans les applications de véhicules électriques et/ou hybrides, l'utilisation des machines 
polyphasées pour la propulsion permet une réduction du courant nominal requis dans les composants semi-
conducteurs. Il est à noter que les machines polyphasées présentent aussi l’avantage de mutualiser plusieurs 
fonctions telles que, l’intégration d’un démarreur/générateur à l’intérieur d’une seule et même machine, au lieu de 
deux classiquement [49]. Comme déjà précisé, il existe actuellement un certain engouement au niveau de la 
recherche sur l'utilisation des machines polyphasées pour des applications critiques en matière de sécurité et 
essentiellement dans l’avion plus électrique, à travers les actionneurs des commandes de vol, l’ECS, l’ICS, les 
actionneurs et les pompes. Dès les années 2000, des auteurs [50], [51], ont proposé une machine polyphasée 
modulaire à quatre phases basée sur une structure de machine synchrone à aimants permanents, pour des 
applications de pompes à carburant et commandes de vol. Les quatre phases de la machine sont isolées 
physiquement, magnétiquement, thermiquement et sont alimentées indépendamment par quatre onduleurs 
monophasés, ce qui conduit à une structure de moteur à haute fiabilité et à tolérance de pannes. Cependant, les 
auteurs ont souligné que ces machines doivent être surdimensionnées pour assurer un fonctionnement en mode 
dégradé.  
 

Etant donné la multitude de machines électriques tournantes existantes, en raisonnant par nature 
d’interactions électromagnétiques, nous pouvons accéder aux principaux effets électromécaniques mis en jeu dans 
les différentes structures d’actionneurs [52]. Cette approche permet de mettre en évidence les quatre grandes 
familles de machines électriques : 

- Double alimentation : le moment magnétique à l’origine de l’interaction électromagnétique est produit 
par des courants. Les courants inducteurs sont localisés au rotor ou au stator, c’est le cas des machines 
synchrones à inducteur bobiné et double alimentation. Lorsque les courants statoriques sont continus, il 
s’agit des machines à courant continu. 

- Aimantation induite : l’aimantation est induite dans les zones ferromagnétiques qui constituent des pôles. 
Il s’agit de la machine à réluctance variable (MRV). 

- Aimantation permanente : le moment magnétique à l’origine de l’interaction électromagnétique est 
produit par des matériaux à aimantation permanente tels que, les Alnico, les ferrites dures, les terres rares 
etc., comme c’est le cas dans la machine synchrone à aimants permanents (MSAP). 

- A courants induits : dans les parties conductrices situées dans des zones de la machine en mouvement des 
courants sont induits. Il s’agit de la machine à induction. 

 
Le tableau présenté sur la Figure 1-5 répertorie les différents types d’interaction et présente une 

comparaison des avantages et inconvénients de chaque famille de machines [53]. Ce comparatif fait ressortir deux 
types de machine qui semblent pouvoir satisfaire les exigences de performances et contraintes de fiabilité liées à 
notre application. Il s’agit de la MRV et de la MSAP. Ces deux technologies offrent un couple massique élevé 
donc un volume et une masse réduite avec de bonnes caractéristiques de fiabilité. La MSAP se distingue par son 
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niveau de rendement élevé, un couple massique qui peut dépasser 2 𝑁𝑚𝑘𝑔−1, arguments supplémentaires de choix. 
Etant donné les contraintes de notre application et les différents avantages résumés dans le Tableau 1 et la Figure 
1-5, nous nous tournons naturellement vers la machine polyphasée multi-étoiles à aimants permanents. D’autre 
part, pour l’application concernée, le moteur existant chez Zodiac Aerospace est une machine synchrone à aimants 
permanents montés en surface. Ce choix réside dans le fait de disposer d’une machine qui présente un facteur de 
puissance supérieur à 95% et un rendement supérieur à 96%. 
 

 
Figure 1-5 : Eléments de comparaison des principales familles de machines électriques tournantes [25] 

Les notations utilisées correspondent à : AP : Aimantation Permanente ; AI : Aimantation Induite ; DA : 
Double Alimentation ; CI : Courants Induits. Pour les caractéristiques, les notations utilisées correspondent à : 
« - » : relativement faible ; « -+ » : moyen ; « ++ » : relativement élevé.  
 

Il existe plusieurs types de rotor représentés sur la Figure 1-6 qui confèrent aux machines à aimants 
permanents des fonctionnalités et caractéristiques distinctes : 

- Une densité de couple plus élevée : a), d) et f). 
- Un coût de fabrication moindre : a). 
- Un niveau de saillance et une facilité à défluxer : c) et e). 
- Une robustesse : c) à f). 
- Un niveau réduit de pertes par courants induits dans les aimants : b), e) et f). 

 
Il est à noter que les formes des pôles des topologies b) et f) ou encore les topologies de rotor hexagonal 

avec des aimants déposés de forme plan convexe (non représentées sur la Figure 1-6) permettent de produire un 
flux dans l’entrefer sinusoïdal. Les contraintes de notre application et le type d’alimentation des convertisseurs 
MLI conduisent à choisir, d’une part, une machine à forme d’onde sinusoïdale et, d’autre part, une machine 
polyphasée. Nous n’avons pas de besoin particulier en défluxage pour un fonctionnement en survitesse, par 
exemple, et nous ne souhaitons pas faire de variation de vitesse telle que l’application véhicule électrique, qui 
nécessite une large plage de fonctionnement. Par contre, nous avons une nécessité de disposer d’un couple 
massique élevé, de faibles ondulations de couple (faible couple réluctant), des pertes maîtrisées et un coût de 
fabrication réduit pour un processus de fabrication robuste. Enfin, la contrainte d’intégration de la fonction 
coupleur magnétique dans la nouvelle machine limite nos choix. 

 
L’ensemble de ces considérations nous amène à choisir une machine multi-étoiles à aimants permanents 

montés en surface, de forme plan convexe. Par rapport aux contraintes fixées par le cahier des charges de Zodiac 
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Aerospace, notre marge de manœuvre se limite donc à la séquence des bobinages, la disposition particulière des 
étoiles, le nombre de paires de pôles et les dimensions du rotor. 

 

 
Figure 1-6 : Les topologies de rotor à aimants permanents les plus communes [54], [55] : 

a) et b) Montés en surface  
c) Insérés en surface  

d) enterrés radialement ou à concentration de flux  
e) enterrés tangentiellement  

f) enterrés en V 

Concernant les matériaux magnétiques, il en existe deux types, les doux et les durs. Les matériaux doux 
également appelés aussi matériaux ferromagnétiques peuvent être facilement (dé)magnétisés et ils sont utilisés 
pour faciliter l'orientation et le passage du flux magnétique tels que les tôles d’acier laminées, par exemple. D'autre 
part, les matériaux durs sont difficiles à (dé)magnétiser. Ils sont caractérisés par un cycle d'hystérésis très large 
[56]. D’un point de vue microscopique, les matériaux durs sont caractérisés par une anisotropie et une forme de 
cristaux qui les composent, ce qui empêchent l'orientation de leurs domaines de Weiss, une fois orientés. Ils sont 
caractérisés également par une valeur élevée de champ coercitif 𝐻𝑐𝑖 et une dureté magnétique élevée. Les AP sont 
aimantés dans le quadrant I ou III de la courbe d’hystérésis 𝐵 = 𝑓(𝐻) représentée sur les Figure 1-7-a et Figure 
1-7-b et opèrent dans le quadrant II ou IV. Les spécifications techniques des fournisseurs et/ou fabricants 
représentent le deuxième quadrant uniquement. Les principales caractéristiques d’un aimant permanent sont [40] : 

- Le second quadrant de la courbe d’hystérésis. 
- L’induction rémanente 𝐵𝑟 quand 𝐻𝑐 = 0. Plus l’induction rémanente est élevée plus l’aimant peut 

supporter une induction d’entrefer élevée. 
- Le champ coercitif 𝐻𝑐, qui correspond à la valeur du champ d’excitation magnétique à appliquer pour 

annuler le flux d’induction 𝐵𝑟 = 0. Plus cette valeur est grande, plus les aimants qui sont mis en œuvre 
seront fins et pourront supporter un même champ de démagnétisation. 

- Le champ coercitif 𝐻𝑐𝑗 ou 𝐻𝑐𝑏 qui correspond à la valeur du champ d’excitation magnétique critique à 
appliquer pour démagnétiser de manière irréversible l’aimant. 

- L’induction de « coude » qui correspond à un point de fonctionnement sur la droite de recul. Une fois 
dépassé, le matériau entre dans une région de démagnétisation. 

- Le produit (𝐵𝐻)𝑚𝑎𝑥, qui traduit l’énergie maximale par unité de volume. 
- Les coefficients de température 𝐵𝑟 et 𝐻𝑐𝑗 , pour les parties réversibles et irréversibles qui traduisent la 

sensibilité des aimants en fonction de la température. Leurs propriétés varient entre 𝑇𝑎𝑚𝑏 = 20°𝐶 et la 
température du point de fonctionnement. 

- La conductivité traduit la présence de courants induits dans les aimants lorsqu’ils sont soumis à des 
variations de champ magnétique comme c’est le cas dans les machines tournantes.  
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- Les caractéristiques mécaniques et chimiques qui traduisent la possibilité ou non d’utiliser des types 
d’aimants dans des atmosphères corrosives. Contrairement aux aimants Samarium, les aimants Néodyme 
présentent une faible résistance de corrosion. Ils réagissent donc rapidement face à la présence d’humidité 
et de fortes températures. 

 

 
Figure 1-7-a : Courbe d'hystérésis typique d’un aimant néodyme illustrant le flux d’induction 𝐵 et la 

polarisation 𝐽 [40] 
Figure 1-7-b : Comportement des courbes de polarisation et de démagnétisation sous l’influence de 

l'augmentation de la température 𝑇. En règle générale, la polarisation d'un aimant néodyme diminue d'environ 
10% lorsque la température augmente de 100 K [40] 

Les AP sont dimensionnés pour fonctionner sur la droite de recul, partie linéaire de la courbe 𝐵 = 𝑓(𝐻) 
entre 𝐵𝑟 et 𝐻𝑐, pour laquelle les cycles de magnétisation, démagnétisation sont réversibles. Nous rappelons que 
l’induction de « coude » varie en fonction de la température et de la réaction d’induit. Contrairement à un matériau 
magnétique où l’on recherche la plus petite aire d’un cycle d’hystérésis, pour un aimant, nous recherchons en 
fonction d’une application, un cycle d’hystérésis le plus large possible, une température de fonctionnement, une 
induction rémanente 𝐵𝑟 et un produit (𝐵𝐻)𝑚𝑎𝑥 les plus élevés possible. 

 
Pour toutes ces raisons nous choisirons naturellement des aimants permanents à base de terres rares. 

 
  

Courbes intrinsèques  
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1.5 Conclusion 

Ce chapitre introductif a permis de situer l’étude dans un contexte général, celui du domaine aéronautique 
et en particulier de l’avion encore plus électrique. Dans une première partie nous avons rappelé avec un bref état 
de l’art, les évolutions et les avancées dans ce domaine. Logiquement, l’avènement de l’avion encore plus 
électrique entraîne le développement des systèmes embarqués tout électrique pour lesquels le retour d’expérience 
reste cependant encore faible. Le développement des futurs systèmes tout électriques qui doivent être encore plus 
puissants, plus compacts, amène à considérer également de nouvelles contraintes. Nous avons donc détaillé ces 
contraintes et les enjeux des systèmes électriques à venir. Nous avons ensuite développé les enjeux de l’intégration 
des systèmes embarqués et plus précisément les axes d’amélioration de l’intégration d’un système convertisseur-
machines électriques. Pour terminer, nous avons présenté les différentes familles de machine candidates aux 
contraintes de notre application et à l’intégration de fonctions spécifiques, car aujourd’hui, il n’existe pas de 
modèles de dimensionnement d’une machine qui prennent systématiquement en compte les contraintes de 
systèmes électriques embarqués. C’est dans ce contexte, à partir de la résolution d’une problématique particulière 
d’intégration convertisseur-machine que s’inscrivent les travaux présentés au cours des prochains chapitres. 
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2.1 Introduction 

Le premier objectif du développement d’un outil de définition et de caractérisation des bobinages, c’est 
de pouvoir réaliser le prédimensionnement d’une machine électrique en tenant compte des contraintes d’une 
application embarquée. Le second objectif est de pouvoir quantifier rapidement l’incidence d’une configuration 
de bobinage sur les performances de la machine. Le dernier objectif qui concerne notre application est de confirmer 
le choix d’une structure de MSAP, triphasée, polyphasée ou multi-étoiles et de tenir compte des contraintes 
d’intégration de la fonction coupleur magnétique imposée. On pense alors à déterminer les paramètres 
d’inductances des séquences de bobinage candidates à l’intégration de la fonction coupleur magnétique, l’influence 
d’une autre séquence de bobinage sur le taux d’ondulation du couple d’une MSAP ou sur les pertes par courants 
induits dans les parties conductrices en mouvement d’une machine haute vitesse. Pour les machines à aimants, les 
ondulations de couple restent un critère prédominant dans les applications embarquées. Selon [57], [58], les 
ondulations sont provoquées par : la modulation du champ à vide des aimants due à une variation de perméance 
dans l’entrefer provoquée par la présence des dents et par la saillance de la machine, également due au phénomène 
de saturation [59], par l’interaction entre les harmoniques spatiales du champ produites par les aimants et du champ 
produit par les bobinages et enfin par les couples pulsatoires qui interagissent avec le champ rotorique dus aux 
harmoniques temporelles induites dans les courants d’alimentation par le fonctionnement des convertisseurs. En 
supposant que la machine soit alimentée par des courants purement sinusoïdaux et en l’absence de couple réluctant, 
on peut déterminer les ondulations de couple en analysant le contenu harmonique de la force électromotrice (FEM). 
Le concepteur se retrouve ainsi assisté dans l’adaptation de la machine à son convertisseur en vue de l’amélioration 
de la qualité du couple (densité et ondulations). 

 
Dans le domaine des bobinages des machines électriques, de nombreux ouvrages, études et outils sont 

disponibles dans la littérature [40], [60]–[73]. La plupart d’entre elles sont focalisées sur des cas précis. Certaines 
comparent des configurations spécifiques, notamment les bobinages à encochage fractionnaire et d’autres des 
bobinages concentriques dentaires [74]–[82], afin de proposer une méthode générale d’optimisation des facteurs 
de bobinage [83]–[85], de déterminer les performances de la machine en fonction du nombre de couches de 
bobinage [86], ou encore d’estimer les pertes dans le rotor en fonction du nombre de phases [83], [87]. Il est donc 
difficile d’obtenir une vision synthétique de plusieurs configurations de bobinage pour pouvoir faire un choix sans 
à priori et qui repose uniquement sur des critères de performances. Parallèlement, dans la thématique du 
dimensionnement de MSAP pour une configuration de bobinage donnée, des modèles analytiques sont maintenant 
disponibles et permettent de caractériser rapidement des MSAP en calculant les paramètres d’inductances ainsi 
que le couple électromagnétique [88]–[94]. 

 
Dans ce contexte, il nous semble intéressant de proposer non seulement un outil capable de générer toutes 

les configurations possibles de bobinage équilibré d’une machine donnée, mais aussi de pouvoir observer les 
conséquences directes d’un choix de bobinage sur les performances électromagnétiques de cette même machine. 
Dans ce but, nous avons souhaité développer un outil analytique qui permet de générer et de caractériser la plupart 
des configurations de bobinage équilibré. Couplé à un modèle analytique de la MSAP et de la MSAPDE, l’outil 
détermine directement en fonction d’un choix de bobinage et d’un choix de couche d’aimants, les caractéristiques 
électromagnétiques intrinsèques de la machine. L’application réalisée sous l’environnement Matlab est donc 
censée apporter une aide rapide au concepteur de MSAP en phase de prédimensionnement, d’optimiser la 
combinaison du nombre d’encoches / pôles ainsi que les configurations de bobinages et d’aimants satisfaisant les 
contraintes d’un cahier des charges donné. 

 
A partir d’un nombre limité de paramètres d’entrée tels que le nombre d’encoches, de paires de pôles, de 

phases, l’outil fournit un ensemble de structures réalisables qui autorisent des bobinages équilibrés. Il définit 
ensuite des configurations élémentaires de bobines correspondant à une distribution spatiale de conducteurs par 
phase. A partir des configurations élémentaires, il est alors possible d’obtenir des configurations particulières de 
bobinage correspondant aux critères du concepteur, tels que le nombre de couches (simple ou multiple), le pas de 
bobinage (raccourci, diamétral ou allongé), le type de bobinage (à pas fractionnaire de 1ère ou 2nde catégorie ou 
non) etc., mais également de déterminer directement le facteur global de bobinage. De la même manière que pour 
les bobinages, il est alors possible d’obtenir des configurations particulières au rotor correspondant aux critères du 
concepteur, tels que le nombre de blocs d’aimants, l’orientation du vecteur de polarisation magnétique et la largeur 
de chaque bloc. 
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A partir de la théorie des fonctions de bobinage, les spectres harmoniques des FMM sont calculés de même 
que l’induction moyenne dans l’entrefer, les inductances propres et mutuelles. Le modèle analytique de la MSAP 
basé sur une approche harmonique par le formalisme de décomposition en séries de Fourier est relié à la partie 
génération des configurations particulières de bobinage grâce aux fonctions de distribution de conducteurs. 
L’expression des fonctions de distribution de conducteurs a été généralisée afin de permettre de modéliser 
n’importe quels bobinages symétriques. A partir des relations constitutives des matériaux et des équations de 
Maxwell dans le cadre de l’approximation des états quasi-stationnaires, l’équation caractéristique du potentiel 
vecteur dans l’entrefer et les aimants est résolue avec la méthode de séparation des variables. Les grandeurs 
caractéristiques de la MSAP telles que le flux à vide, le couple électromagnétique et la FEM sont ensuite déduites.  

 
Après avoir détaillé dans une première partie les méthodes de génération, de caractérisation des bobinages, 

puis dans une deuxième partie, les principes de modélisation analytique de la MSAP utilisés, plusieurs exemples 
seront présentés ainsi qu’une comparaison avec des résultats de simulations numériques utilisant des calculs aux 
éléments finis (EF). 
 

2.2 Hypothèses 

 Généralités 

Nous détaillons à présent l’ensemble des hypothèses prises dans le cadre de la formulation de notre 
problématique, c'est-à-dire : 

 
- Le type de machine considéré : soit une MSAP, soit une MSAPDE à flux radial, à pôles lisses dont 

les phases sont connectées en étoile. 
- Les bobinages d’une étoile sont équilibrés comme explicité au paragraphe 2.4.1.1. 
- Les relations flux / courants sont supposées linéaires pour la mise en équation de la machine, c'est-à-

dire que les effets de saturation et de peau ne sont pas pris en comptes. Toutes les harmoniques liées 
aux phénomènes non linéaires tels que, la saturation qui provoque l’aplatissement des extremums de 
l’induction d’entrefer, ne seront donc pas prises en compte dans la modélisation des bobinages ou 
des sources du champ au travers de nos différents modèles analytiques. 

- Le principe de superposition dans la résolution analytique du potentiel vecteur magnétique est 
applicable, étant donné la précédente hypothèse sur la linéarité.  
 

Même si les machines à stator sans encoches présentent l’intérêt d’éliminer le couple de détente, de 
réduire les vibrations et de minimiser les ondulations du couple, nous les écartons de notre étude car elles 
présentent un couple massique plus faible, un niveau d’échauffement plus important en raison de l’apparition de 
courants induits à l’intérieur des conducteurs à cause de l’effet de peau et de proximité plus important, un faible 
couplage magnétique entre les phases et enfin une diminution des valeurs d’inductance en raison d’un entrefer 
plus important [28], [45]. Par ailleurs, étant donné les contraintes thermiques et volumiques spécifiques du cahier 
des charges détaillées au paragraphe (5.2), mais surtout la fonction de coupleur intégré, ce type de machine ne 
permet pas de répondre de manière satisfaisante à la problématique posée. 
 

La machine est munie classiquement d’un repère fixe statorique positionné sur un axe de phase de 
coordonnée 𝜃𝑠 et d’un repère mobile rotorique positionné au milieu d’un pôle de coordonnée 𝜃𝑟. Le décalage 
instantané entre les deux repères correspond à la position instantanée du rotor notée 𝜃, soit : 

𝜃𝑠 = 𝜃𝑟 + 𝜃 2-1 

Etant donné que pour le type de machine considéré pour notre application le rotor tourne à une vitesse de 
synchronisme 𝛺 par rapport au stator, la relation (2-1) devient : 

𝜃𝑠 = 𝜃𝑟 + 𝑝𝛺𝑡 + 𝜃0 2-2 

avec 𝜃0 l’angle entre les deux référentiels correspondant au calage de la première phase n°1 prise comme origine 
au stator et Ω la vitesse mécanique de rotation du rotor [𝑟𝑎𝑑/𝑠] et 𝑝 le nombre de paires de pôles. Dans la résolution 
des équations nous poserons 𝜃0 = 0. Le calage de la machine sera réalisé par la phase à l’origine des courants 
statoriques définie à l’instant 𝑡 = 0 quand les deux repères sont alignés. 
 

Concernant les aimants et la frette, qui sont à priori des matériaux conducteurs selon les relations 
constitutives des matériaux isotropes, ils peuvent être le siège de courant induits justifié par la loi d’Ohm si l’on 
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note la conductivité électrique de l’aimant 𝜎𝑎𝑖𝑚  et la conductivité de la frette 𝜎𝑓𝑟𝑒𝑡, qui relie la densité de courants 
𝑗 et le champ électrostatique �⃗⃗� :  

𝑗 = 𝜎 �⃗⃗� 2-3 

Cependant, nous considérons les aimants non conducteurs dans un premier temps pour la résolution de nos 
modèles. Nous prendrons en compte la conductivité de la frette pour la résolution analytique des équations aux 
dérivées partielles (EDP) du champ ainsi que la conductivité des aimants lors de la modélisation numérique de la 
machine dans le cadre de l’étude des paramètres d’inductance de la machine en fonction des courants induits et de 
la fréquence au Chapitre 4. 
 

 Formalisme 

Afin de pouvoir analyser le contenu harmonique des forces magnétomotrices (FMM) ainsi que les 
coefficients de bobinage traduisant l’aspect de filtrage et les caractéristiques des configurations de bobinages, nous 
utilisons le formalisme de décomposition en séries de Fourier. Ce formalisme sera utilisé également pour résoudre 
les EDP du champ par la méthode de séparation des variables. Cette décomposition en séries de Fourier servira 
également à exprimer les fonctions de distribution spatiale des conducteurs utilisées comme le point d’entrée pour 
l’ensemble des outils développés au cours de ces travaux. Il est à noter que les fonctions de distribution spatiale 
des conducteurs ont été généralisées au paragraphe 2.4.2.1 de manière à pouvoir modéliser n’importe quel 
bobinage équilibré. 
 

Afin d’étudier et modéliser les différentes familles de bobinage pour différents types de MSAP à pôles 
lisses, nous utilisons une représentation matricielle des séquences de bobinage que nous détaillons au paragraphe 
2.4.1.3. Chaque ligne correspond à la séquence de bobinage d’une phase dénommée 𝑞 et chaque colonne 
correspond à la position des conducteurs dans les encoches. 

𝐹𝑠 = (

𝑘1𝑛1 −𝑘1𝑛2
⋮ ⋮

𝑘𝑞𝑛1 −𝑘𝑞𝑛2

   

…
⋱
…
    

𝑘1𝑛𝑛 −𝑘1𝑛𝑛+1
⋮ ⋮

𝑘𝑞𝑛𝑛 −𝑘𝑞𝑛𝑛+1

 ) 2-4 

La matrice (2-4) représente donc une solution particulière de bobinage pour une machine à 𝑞 phases permettant 
une lecture directe de la séquence de bobinage de chaque phase. Cependant, l’information sur les liaisons des têtes 
de bobines, c'est-à-dire, la manière dont sont reliés les conducteurs entre eux n’apparaît pas. L’approche matricielle 
nous permet une modélisation en deux dimensions (2D) des bobinages suffisante pour notre cas d’étude mais ne 
permet pas une étude en 3D, ni de bobiner la machine. L’information non traitée, à savoir les connexions des têtes 
de bobines et des conducteurs, permet de considérer trois principales sous-familles de bobinages : concentrés, 
distribués ou concentriques. En effet la distribution spatiale des conducteurs ne change pas. 
 
 D’autre part, la décomposition en séries de Fourier d’un signal électrique périodique de période 2𝜋 est 
réalisée classiquement en l’intégrant sur sa période, soit 2𝜋𝑒𝑙𝑒𝑐. Néanmoins, comme nous le verrons au paragraphe 
2.4.2.4, afin d’être en mesure d’évaluer le contenu harmonique des fonctions de bobinage ainsi que des FMM, les 
signaux représentant ces ondes seront intégrés sur leur période spatiale 2𝜋

𝑝𝑔𝑐𝑑(𝑁𝑒 ,𝑝)
 avec 𝑁𝑒 le nombre d’encoches au 

stator et 𝑝 le nombre de paires de pôle au rotor. 
 
L’application modélise et caractérise n’importe quel bobinage équilibré quelle que soit la famille spatiale 

de bobinage considérée. Pour ce faire, nous introduisons la notion de périodicité du bobinage statorique définie 
par : 

𝑇𝑏𝑜𝑏 = 𝑇𝑛𝑒  𝑒𝑡   𝑇𝑏𝑜𝑏 ≤ 𝑝 2-5 

𝑇𝑛𝑒 = 𝑝𝑔𝑐𝑑(𝑁𝑒 , 𝑝)  2-6 

Pour les familles de bobinages à pas entier, les deux périodes sont égales puisque 𝑝𝑔𝑐𝑑(𝑁𝑒, 𝑝) = 𝑝. 
Cependant, pour les familles de bobinages à pas fractionnaire, les deux périodes ne concordent plus : il apparaît 
des sous-harmoniques ou inter-harmoniques de FMM. Le terme de sous-harmonique se définit bien par rapport à 
la période de référence 2𝜋𝑒𝑙𝑒𝑐. Ce phénomène traduit des irrégularités dans le champ tournant statorique dues à la 
distribution non équivalente des bobines sur chaque paire de pôles. Les relations (2-7) à (2-9) permettent de passer 
aisément des rangs d’harmoniques « électriques » sur 2𝜋𝑒𝑙𝑒𝑐 calculés sur la période électrique 2𝜋

𝑝
 aux rangs 

d’harmoniques « spatiaux » sur 𝑇𝑏𝑜𝑏 calculés sur la période spatiale 2𝜋

𝑇𝑏𝑜𝑏 
, soit : 



Chapitre 2 
 

 
 
  31 

𝑁𝑒𝑞 =
𝑁𝑒
𝑇𝑛𝑒

 2-7 

𝑝𝑒𝑞 =
𝑝

𝑇𝑛𝑒
 2-8 

𝑛 → 𝑚𝑜𝑑(𝑛𝑝𝑒𝑞,𝑁𝑒𝑞) 2-9 

avec 𝑝𝑒𝑞 et 𝑁𝑒𝑞 le nombre de paires de pôles équivalent et le nombre d’encoches équivalent. La périodicité du 
bobinage sera également utilisée dans les calculs de détermination des paramètres d’inductance par la méthode de 
résolution du potentiel vecteur magnétique. 
 

Remarque : toutes les décompositions en séries de Fourier des différents signaux ou ondes progressives, 
que nous avons été amenés à calculer au cours de ces travaux, respectent le théorème de la convergence dominée, 
qui nous permet de manipuler et calculer analytiquement les intégrales des sommes ou produits de ces séries. 
 

2.3 Les bobinages 

 Les différentes familles 

De façon générale, la fonction première du bobinage consiste à créer un champ tournant dont la forme 
peut être adaptée grâce à la répartition des conducteurs le long du stator. Une des autres fonctions du bobinage est 
de filtrer certains rangs d’harmoniques du flux à vide de façon à obtenir une FEM, soit sinusoïdale, soit 
trapézoïdale, en fonction du type de courant d’alimentation et ainsi permettre la création d’un couple de qualité. 
Une autre fonctionnalité du bobinage peut tenir dans un contrôleur d’échange de puissance entre deux bus continus 
embarqués [95]. De même, il est possible de voir le bobinage tel qu’une fonction sécurité ou une fonction 
redondance, qui permet le fonctionnement d’une machine en mode dégradé avec tolérance de pannes [96]. Il est 
possible de trouver également des cas d’utilisation de bobinages tel qu’un filtre de sortie associé à deux 
convertisseurs, afin d’éliminer la tension de mode commun responsable de courants parasites dans les roulements 
de la MAS [24]. Enfin, dans le cadre de nos travaux, nous pouvons également utiliser le bobinage tel qu’un 
coupleur magnétique, de manière à réduire les ondulations des courants de sortie de plusieurs convertisseurs 
connectés à la machine. Il existe une multitude de possibilités de bobiner une machine tournante. Les choix du 
bobinage sont lourds de conséquences sur les performances d’une machine et une analyse qualitative des bobinages 
conduit à une bonne évaluation des performances de la machin, ainsi qu’à l’observation des effets néfastes (couples 
parasites, augmentation des pertes) résultant de la création d’harmoniques d’espace par certains types de bobinage. 
La démarche de programmation adoptée permet d’ajouter des « modules » supplémentaires s’il s’avère nécessaire 
un jour, d’analyser le bobinage du rotor d’une machine asynchrone (MAS) ou d’une machine à courant continu 
(MCC). Nous distinguons plusieurs familles et plusieurs sous-familles qui permettent de classifier les différents 
types de bobinage rencontrés dans les machines tournantes alternatives [40], [61], [97] : 

 
- Famille par type de connexion des têtes des bobines : 

 Distribué ou imbriqué à pôles conséquent ou non, raccourcis ou diamétral. 
 Concentré à pôles conséquent ou non, raccourcis ou diamétral. 
 Ondulé. 
 Concentrique. 

 
- Famille par type de structure machine et répartition spatiale des conducteurs : 

 Bobinage à pas entier 
 Bobinage à encochage fractionnaire première et seconde classes. 
 Bobinage à pas raccourci ou allongé. 
 Mono ou multicouches. 
 Non alternés : bobines de même polarité ne couvrant qu’une partie de l’induit. 
 Alternés : bobines de polarité alternée distribuées sur la totalité de l’induit. 

 
- Famille à couplage spécifique : 

 Bobinage multipolaires couplage Dahlander. 
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 Bobinage multipolaires DPM (double phase modulation). 
 Bobinage multipolaires PAM (pôle amplitude modulation). 

 
- Famille par nombre de phases : 

 Monophasé. 
 Triphasé. 
 Polyphasé. 
 Multi-étoiles. 

 
Concernant la famille par type de connexion des têtes de bobines, les bobinages distribués (ou répartis) 

ont longuement été étudiés et utilisés pour des machines électriques conventionnelles dans le milieu industriel. 
Parmi les configurations les plus classiques, on retrouve les bobinages à pas diamétral qui présentent l’avantage 
d’avoir un coefficient de bobinage élevé et unitaire pour les configurations à  nombre d’encoches par pôle et par 
phase 𝑁𝑒𝑝𝑝 = 1. Cependant, ces bobinages ne filtrent aucune harmonique de l’induction à vide, ce qui veut dire 
que toutes ces harmoniques se retrouvent dans la FEM. A moins d’optimiser la répartition et la polarisation des 
aimants permanents au rotor [27], des couples pulsatoires apparaissent. Cependant une répartition correcte des 
conducteurs d’une bobine élémentaire composant le bobinage de phase dans plusieurs encoches sur un même pôle 
permet de réduire les pertes et l’ondulation de couple grâce à la forme en « escalier » de la FMM obtenue. Le 
nombre d’encoches doit être choisi judicieusement de manière à ne pas diminuer excessivement le facteur 
fondamental de bobinage et éviter une baisse des performances de la machine. 

 
Les bobinages concentrés et concentriques à pas entier représentent une proportion non négligeable de 

type de bobinage rencontré dans les machines alternatives [97]–[100] et étudié dans la littérature [101]–[106], car 
tout en conservant des facteurs de bobinage élevés, ils permettent de diminuer le volume global des têtes de 
bobines, ce qui contribue à réduire la masse et l’échauffement. Les bobinages concentrés présentent toutefois une 
complexité de fabrication par la présence de croisements des bobines élémentaires. Enfin, si l’on fait abstraction 
du rayon de courbure d’une bobine élémentaire, qui peut être une contrainte pour les isolants des fils ainsi que du 
risque pour certaines configurations de structures (𝑁𝑒 , 𝑝) de générer des phénomènes parasites tels que, des courants 
induits, des vibrations et des déséquilibres magnétiques, les bobinages concentriques offrent plusieurs avantages 
[74], [83] par rapport aux bobinages distribués et concentrés : 

  
- Simplicité d’insertion et diminution du coût de fabrication. 
- Augmentation du couple volumique et diminution des pertes joules par la réduction des têtes de 

bobines. 
- Réduction de rangs d’harmoniques spécifiques. 

 
S’agissant du choix entre une famille de bobinages de répartition spatiale des conducteurs à pas entier ou 

à encochage fractionnaire, les critères de sélection se basent en général sur un compromis entre facteur de 
bobinage, contenu harmonique et coût de fabrication. L’effet de filtrage des bobinages fractionnaires permet de 
réduire le couple de détente, ce qui représente un avantage. Les harmoniques d’induction à vide seront davantage 
filtrées qu’avec un bobinage à pas raccourci. Attention toutefois aux forces radiales pouvant être déséquilibrées et 
pouvant provoquer des déséquilibres [107]–[110], dans des machines à pas fractionnaire. Cela est dû à une 
répartition non équilibrée du bobinage au-dessus des pôles rotoriques [58]. Les bobinages fractionnaires ne filtrent 
que les rangs impairs et les défauts de symétrie des pôles rotoriques présents dans l’induction à vide se retrouvent 
dans la FEM. Les bobinages fractionnaires présentent ainsi un intérêt vis-à-vis du filtrage des harmoniques et des 
contraintes SMCMM. Cependant le coefficient fondamental de bobinage ainsi que la densité de couple se 
retrouvent pénalisés. Plusieurs points doivent être considérés lors de la conception des machine mettant en œuvre 
ce type de bobinage afin d’éviter une dégradation des performances de la machine induite par un choix inadapté 
d’une configuration de bobinage à pas fractionnaire qui peut entraîner un excès de pertes dans les aimants, un taux 
d’ondulation de couple élevé, des vibrations pouvant conduire à des destructions ainsi qu’à des nuisances audibles.  
 

Remarque : les formes d’ondes des FEM seront d’autant plus sinusoïdales que le nombre d’encoches 
équivalent 𝑁𝑒𝑞 est grand. L’effet de répétition provoqué par une « pseudo fréquence d’échantillonnage » due à un 
nombre discret d’encoches 𝑁𝑒 intervient dans un effet de périodisation en nombre de phases 𝑞. Cela favorise les 
bobinages à pas diamétral avec un nombre d’encoches par pôle élevé. Malheureusement, sur le plan pratique, ces 
bobinages se révèlent complexes à mettre en œuvre et empêchent le développement de cette approche. Le choix 
du nombre de couches permet d’agir également sur le contenu des harmoniques spatiales grâce à une liberté 
supplémentaire offerte sur la répartition des conducteurs dans les encoches. Les bobinages multicouches sont 
généralement utilisés dans des applications où les phénomènes parasites doivent être minimaux (ondulations, 
vibrations etc.), à l’inverse des applications où la ségrégation électrique et/ou thermique et/ou magnétique est 
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requise et pour lesquelles des bobinages monocouches s’imposent. Le nombre de couches influe également 
directement sur le nombre de conducteurs élémentaires par encoche.  
 

Concernant les familles par nombre de phases, les bobinages polyphasés offrent des degrés de 
fonctionnalité supplémentaires et des avantages reconnus malgré une augmentation de la complexité de 
l’électronique de puissance et de la commande associée. En effet, il est possible de modifier au choix la 
fonctionnalité et/ou les performances de la machine et du convertisseur [111] : 

 
- Réduction des ondulations de couple afin de diminuer les vibrations [31], [112]–[115]. 
- Répartition et adaptation du courant sur l’ensemble des phases. Cela peut permettre de diminuer les 

pertes joules et la taille des organes de commutation, d’augmenter la fiabilité des convertisseurs. 
-  L’amélioration de la continuité de service en cas de défauts [116] qui autorise le fonctionnement 

total ou partiel de la machine et du convertisseur grâce à une redondance des circuits. 
- L’injection d’harmoniques spécifiques de courant par la commande tel que le rang 3, pour des 

machines 5 et 7 phases, par exemple, afin d’augmenter le couple de la machine ou de réduire la valeur 
maximale du courant d’une phase, qui permet de diminuer les contraintes imposées au convertisseur 
[117]. 

 
Le choix d’une famille de bobinages s’effectue selon plusieurs critères, même si la valeur du coefficient de 
bobinage fondamental reste un paramètre prédominant : 
 

- L’amplitude du fondamental de la FEM. 
- Le type des courants d’alimentation de la machine. 
- Le contenu harmonique admissible de la FEM. 
- Les valeurs d’inductance propre et mutuelle entre phase. 
- Le niveau d’échauffement admissible. 
- La masse de cuivre utilisée. 
- Le coût de réalisation. 

 
En résumé, dans [28], [78], [118], les auteurs fournissent une étude comparative intéressante sur les différentes 
familles de bobinage, en présentant les avantages et les inconvénients selon différents critères : 
 

- Paramètres d’inductance. 
- Pertes au rotor. 
- Longueur des têtes de bobines. 
- Forme de la FEM. 
- Facilité de fabrication / insertion. 
- Bruit magnétique provoqué par les vibrations. 
 
A titre d’exemple, le choix d’une famille de types de connexion des têtes et de répartition conditionne les 

longueurs des têtes de bobines et présentes des conséquences importantes sur la masse de cuivre, le niveau de 
pertes, la mise en œuvre d’un point de vue industriel, les flux de fuite et la dissipation thermique dans les 
connexions frontales. Le choix d’une famille de répartitions tel qu’un bobinage à pas diamétral avec une 
alimentation de type « dc », conduit à une ondulation de couple quasi nulle, une FEM en charge de forme 
trapézoïdale, tandis qu’avec un bobinage à pas raccourci, les ondulations de couple sont plus importantes, l’allure 
de la FEM se rapproche plus d’une sinusoïde. Par contre, avec des courants d’alimentation sinus, c’est l’inverse 
qui se produit, un bobinage à pas raccourci, voire à pas fractionnaire, se révèle mieux adapté en filtrant mieux la 
Fem, ce qui conduit à une allure de la FEM sinusoïdale et une ondulation de couple quasi-nulle. En effet, le 
coefficient de raccourcissement d’un bobinage à pas raccourci de valeur de raccourcissement R est donné par : 

𝐾𝑟 = 𝑠𝑖𝑛(
𝑅(2𝑛 ± 1)𝜋

2
)   𝑎𝑣𝑒𝑐  {𝐾𝑟 = 0   𝑠𝑖 

𝑅(2𝑛 ± 1)𝜋

2
=  𝑘𝜋

𝑛 ∈ 𝑁

 2-10 

De la même façon que la largeur angulaire de l’arc polaire 𝜃𝑎, ces coefficients agissent directement sur le contenu 
harmonique de la FEM, en supprimant un rang d’harmonique spécifique.  

ℎ𝑏 =
2𝑘

𝑅
  𝑒𝑡  ℎ𝑎 =

2𝑘𝜋

𝜃𝑎
  𝑎𝑣𝑒𝑐 

{
 
 

 
 

𝑘 ∈ 𝑁
2𝑘

ℎ𝑏
∈ 𝑄 − ]1,+∞[

𝑅 =
pas de bobinage choisi

pas diamétral

 2-11 
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La largeur angulaire de l’arc polaire est donnée par la relation (2-11), issue de la relation (2-10), avec ℎ𝑏 le rang 
d’harmonique supprimé par R et ℎ𝑎 le rang d’harmonique supprimé par la largeur angulaire de l’arc polaire 
correspondante. La valeur de k est choisie de façon à obtenir le nombre rationnel inférieur à 1 le plus grand 
possible. Par exemple, pour éliminer le rang 7 → 𝑘 = 3 𝑒𝑡 𝑅 =

6

7
 ou éliminer le rang 9 → 𝑘 = 4 𝑒𝑡 𝑅 =

8

9
. Si l’on 

souhaite minimiser un couplet de rangs d’harmoniques contenus dans la FEM, il suffit de prendre une valeur de R 
intermédiaire permettant de se placer autour des rangs (2𝑛± 1), soit : 

(ℎ𝑏)(2𝑛±1) =
𝑎(2𝑛−1) + 1

𝑏(2𝑛+1) + 1
   𝑎𝑣𝑒𝑐 {  

𝑘 ∈  𝑁 
𝑎

𝑏
=
2𝑘

ℎ𝑏
∈ 𝑄 − ]1,+∞[  2-12 

Par exemple, pour éliminer les rangs 5 et 7 → 𝑘 = 3 𝑒𝑡 𝑅 =
5

6
 ou éliminer les rangs 9 et 11 → 𝑘 = 4 𝑒𝑡 𝑅 =

9

10
 et 

respectivement pour 𝜃𝑎 =
5𝜋

6
 𝑒𝑡 

9𝜋

10
. 

 
En plus de modifier le contenu harmonique de la FEM, le pas de bobinage donné par la relation (2-13) 

agit également sur la résistance de phase en modifiant la longueur des têtes de bobines, sauf pour un bobinage 
ondulé mis en œuvre en général au rotor pour des bobinages d’excitation ou d’induction [61]. Le pas de bobinage 
est un multiple entier du pas d’encoche. En raison du raccourcissement de la distance entre un conducteur aller et 
retour d’une bobine élémentaire, la surface d’échange est plus faible et donc le flux capté par une spire, est moindre, 
ce qui a pour conséquence de réduire le niveau de tension induite et le niveau de couple moyen. 

𝜃𝑏𝑜𝑏 = 𝑘𝑃𝑒     𝑎𝑣𝑒𝑐   

{
 
 

 
 

𝑘 ∈  𝑁∗

1 < 𝜃𝑏𝑜𝑏  <  
2𝜋

𝑇𝑏𝑜𝑏
2𝜋

𝑞
≤ 𝑝𝜃𝑏𝑜𝑏  ≤  𝜋

   2-13 

avec 𝑃𝑒 le pas d’encoche donné par : 

𝑃𝑒 =
2𝜋

𝑁𝑒
 2-14 

 
Comme nous pouvons le constater, le choix d’une famille de bobinages reste relativement complexe étant 

donné les nombreux leviers d’action possibles, la complexité de mise en œuvre, les règles à respecter, les 
compromis à trouver entre une diminution des amplitudes des harmoniques et du fondamental, etc. Le 
développement d’un outil qui permet de générer automatiquement et de caractériser plusieurs solutions 
particulières de bobinage en fonction des critères d’un concepteur prend tout son sens. 
 

 Méthode de caractérisation des bobinages 

La conception d’une machine nécessite que l’on définisse son bobinage. Il existe un nombre de familles 
de bobinage très important tel que nous l’avons vu précédemment. Il semble à priori difficile de développer une 
méthodologie qui aboutisse à la réalisation d’un outil de détermination systématique d’une configuration de 
bobinage optimale. Récemment, plusieurs chercheurs se sont penchés sur cette problématique [66], [85], [119]–
[121]. De nombreuses méthodes et techniques de réalisation sont disponibles dans la littérature pour permettre 
d’analyser les différentes configurations de bobinages réalisables [40], [60]–[62], [68], [122]. En général, les 
études présentent des méthodes et des outils qui permettent de générer et caractériser des solutions de bobinages 
appartenant à une seule famille et se focalisent en particulier sur le bobinage concentrique à l’honneur ces dernières 
années. Dans [123], l’auteur se focalise sur la famille de bobinages à pas diamétral, mais pousse la caractérisation 
jusqu’à la détermination de tous les paramètres de la machine : électriques, thermiques, et magnétiques. Dans [74], 
[80], [100], les auteurs proposent des méthodes de caractérisation de solution de bobinage limitées aux bobinages 
concentriques.  

D’autres auteurs, dans [26], ont développé des méthodes plus générales, plus rapides, mais moins précises, 
visant à étudier un nombre de solutions plus important grâce à un nombre de structures prédéfini. La méthode 
développée permet d’étudier des structures comprenant 4 à 5 paires de pôles avec un nombre d’encoches compris 
entre 9 et 60, soit 36 topologies au total. L’auteur étudie plusieurs familles de bobinage, raccourci, allongé, 
diamétral, concentrique. Cependant, l’étude s’est limitée à des bobinages double couche pour des machines 
triphasées. Le développement de ces méthodes commence à se généraliser et elles peuvent être commercialisées 
au travers de logiciels aux E.F.. Des modules additionnels de calcul analytique des performances d’une machine 
donnée sont proposés tel que, SPEED, de chez CEDRAT et RMXPRT dans Maxwell, chez ANSYS. Il devient 
alors possible de choisir une configuration de bobinage donnée en fonction d’un triplé 𝑁𝑒 , 𝑝, 𝑞, du nombre de 
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couches et du pas de bobinage. Le module permet d’afficher des séquences de bobinage pour chaque phase le long 
du stator. Les connexions des têtes de bobines sont également représentées. La visualisation proposée par ce type 
de logiciel offre un certain confort grâce à une définition et une lecture directe des bobinages.  
 

 

 
Figure 2-1 : Aperçu de l’éditeur de bobinage sous RMxprt, module du logiciel Maxwell de la suite ANSYS 

Ce type d’outil présente néanmoins des limitations dans l’étude de familles de bobinage à commencer par 
un nombre de phases et un nombre de couches limités. Par ailleurs, même si le calcul des pertes dans les têtes de 
bobines, des paramètres électriques, du coefficient de remplissage en fonction des diamètres de fils choisis pour 
la détermination des performances de la machine est intégré, ce type d’outil ne propose pas à l’heure actuelle la 
caractérisation d’une ou plusieurs solutions de bobinage renseignée par son contenu harmonique, ses coefficients 
de bobinage et la visualisation des formes d’onde du champ dans l’entrefer. Enfin, pour obtenir les paramètres 
d’inductance d’une solution de bobinage, il est nécessaire de renseigner tous les paramètres de la machine de sorte 
à pouvoir résoudre le problème entièrement, c'est-à-dire, renseigner la totalité des paramètres structurels stator / 
rotor, dimensions géométriques, type de matériau, type d’alimentation etc. Même si la résolution du problème en 
soi est très rapide, elle nécessite un temps d’édition conséquent pour permettre d’obtenir les paramètres 
d’inductances caractéristiques d’une solution de bobinage, mais surtout de devoir connaître la quasi-totalité des 
paramètres de la machine.  

Quelle que soit la méthode employée ou l’outil développé, l’enjeu principal et l’objectif commun sont de 
pouvoir générer automatiquement la plupart des familles de bobinages équilibrés en fonction d’une structure de 
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stator ou de rotor donnée, pour ensuite les représenter, les caractériser et les comparer. En considérant une 
répartition régulière des encoches le long du stator ou du rotor, il est intéressant de s’affranchir du nombre de pôles 
en adoptant une représentation équivalente des encoches, qui les ramène dans une position relative par rapport aux 
pôles. En effet, ce mode de représentation permet une simplification graphique dans l’étude des bobinages mais 
surtout l’étude des bobinages fractionnaires ou entiers. A notre connaissance, il existe principalement deux 
méthodes de représentation équivalente de la structure stator/rotor d’une machine permettant de simplifier l’étude 
de la répartition des bobines élémentaires pour pouvoir ensuite définir et comparer plusieurs séquences de 
bobinage : 

 
- Le diagramme vectoriel des tensions ou étoile des tensions qui représente vectoriellement les FEM 

induites dans chaque encoche. 
- La représentation bipolaire équivalente, qui ramène les encoches dans une position relative sur une 

paire de pôles. 
 

Pour l’étoile des tensions, les vecteurs des tensions induites sont déphasés régulièrement d’un pas 
d’encoche électrique, superposés 𝑇𝑏𝑜𝑏 fois. Le pas d’encoche est donné pour le fondamental par : 

𝛼𝑧 =
2𝜋𝑇𝑏𝑜𝑏
𝑁𝑒

 2-15 

 
Figure 2-2 : Exemple de diagrammes vectoriel des tensions de deux machines à bobinage fractionnaire :  

a) 𝑁𝑒 = 27 𝑝 = 3 𝑞 = 3 𝛼𝑧 = 40°, b) 𝑁𝑒 = 30 𝑝 = 4 𝑞 = 3 𝛼𝑧 = 48° [40] 

Pour la représentation bipolaire équivalente, les encoches pour le fondamental sont également espacées 
régulièrement d’un angle 𝛼𝑏 = 2𝑇𝑏𝑜𝑏 . 𝜋 représentées et superposées sur une seule paire de pôles en fonction de 𝑇𝑏𝑜𝑏 
comme sur la Figure 2-3. Les doublets de sections élémentaires représentés par différentes couleurs correspondent 
aux conducteurs aller et retour des bobines élémentaires potentielles. Pour les deux méthodes de représentation, 
l’affichage des vecteurs correspondant à un rang d’harmonique spécifique peut également compléter l’affichage 
du fondamental. Il suffit de poser : 

𝛼𝑧ℎ =
2𝜋ℎ𝑇𝑏𝑜𝑏
𝑁𝑒

      𝑒𝑡     𝛼𝑏ℎ = 2𝜋ℎ𝑇𝑏𝑜𝑏 2-16 

avec ℎ, le rang de l’harmonique considérée.  
 
Les deux méthodes conduisent à la simplification de la représentation de la machine (rotor ou stator), de la 
disposition des enroulements, en faisant intervenir la périodicité du bobinage 𝑇𝑏𝑜𝑏. En effet, selon le type de 
bobinage, la fréquence spatiale des bobinages peut être différente du nombre de paires de pôles. 

Il devient alors possible de formaliser une problématique de génération systématique de bobinage spécifique et 
ensuite de généraliser la méthode. Pour les applications embarquées et notamment dans le cadre de notre travail, 
la caractérisation des solutions de bobinage s’effectuera selon les critères suivants : 
 

- Densité et ondulation de couple. 
- Contenu harmonique de FEM. 
- Paramètres d’inductance. 
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Figure 2-3 : Exemple de représentation bipolaire équivalente de deux machines à bobinage entier et 

fractionnaire : a) 𝑁𝑒 = 12 𝑝 = 2 𝑞 = 3 𝛼𝑏 = 60°, b) 𝑁𝑒 = 30 𝑝 = 4 𝑞 = 3 𝛼𝑏 = 48° 

 
Figure 2-4 : Exemple de représentation bipolaire équivalente de deux machines à bobinage entier et 

fractionnaire : a) 𝑁𝑒 = 9 𝑝 = 2 𝑞 = 3 𝛼𝑏 = 80°, b) 𝑁𝑒 = 21 𝑝 = 2 𝑞 = 3 𝛼𝑏 = 34.286° 

 

2.4 Méthode et outil systématique 

Développée sous l’environnement Matlab, l’application permet pour une structure de machine définie par 
le triplé  𝑁𝑒 ,𝑞, 𝑝 de visualiser les bobines élémentaires, chacune formée de sections ou conducteurs aller (positive) 
et retour (négative). Les conducteurs sont disposés dans les encoches indicées et ramenées le long de l’entrefer. 
La mise en série des bobines élémentaires forme une séquence de bobinage d’une phase. La méthode développée 
et présentée dans ce chapitre nous permet de modéliser et générer automatiquement toutes les configurations de 
bobinages équilibrés sous les hypothèses formulées au paragraphe (2.2) et (2.4.1.1). Le nombre de séquences de 
bobinage possible étant une factorielle du triplé  𝑁𝑒 , 𝑞, 𝑝, du nombre de couches, du pas de bobinage, nous avons 
borné le domaine d’étude et intégré des filtres en fonction de critères sélectifs choisis par l’utilisateur afin de 
limiter le nombre de solutions possibles. Un ensemble de séquences de bobinage correspondant aux critères 
renseignés par le concepteur est ensuite affichée. Une fois le choix du bobinage effectué, l’application permet de 
caractériser rapidement une solution de bobinage en fonction des performances caractéristiques de la machine. 
Pour répondre à notre problématique d’intégration convertisseur-machine, la méthode développée permet de 
définir des séquences de bobinages polyphasés particulières qui présentent un coefficient de couplage entre phases 
plus ou moins fort défini par la relation (2-17). En effet, selon la disposition des enroulements dans la machine, il 
est possible de réaliser des couplages d’inductances mutuelles entre deux phases à valeur positive, négative ou 
nulle.  

𝐶𝑐𝑚 =
𝑀

𝐿𝑝
   𝑎𝑣𝑒𝑐 − 1 < 𝐶𝑐𝑚 < 1 2-17 

b) a) 

a) b) 
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avec 𝑀, la valeur de l’inductance mutuelle entre deux phases et 𝐿𝑝, l’inductance propre d’une phase. Cette 
fonctionnalité permet donc de prendre en considération les caractéristiques des bobinages polyphasés (𝑞 > 3) qui 
présentent un couplage magnétique sur lequel on peut agir, point d’étude important dans le cadre de nos travaux 
pour l’intégration d’une fonction coupleur magnétique directement dans la machine. Nous introduisons également 
les bobinages multi-étoiles quasi-six phases dans la famille des polyphasés. Cette sous-catégorie de bobinage 
présente l’avantage de répondre à une des contraintes fortes de l’application, c'est-à-dire, l’alimentation de la 
machine par « n » convertisseurs triphasés. Ces bobinages permettent également de modifier directement la valeur 
du coefficient de couplage magnétique entre deux phases homologues de deux étoiles différentes en fonction de 
la disposition spatiale de chaque étoile. 
 

 Génération automatique des bobinages 

2.4.1.1 Hypothèses 

En introduisant les règles de conception des bobinages polyphasés équilibrés et symétriques issues de 
[40], [61], [62], il devient possible de développer une méthode de génération automatique de solutions de bobinage 
implémentée dans une application [124], [125]. Cette méthode repose sur des hypothèses qui permettent de 
considérer une symétrie du bobinage entre chaque phase. La détermination des séquences de chaque phase peut se 
faire à partir de la phase prise en référence. Pour une machine à 𝑞 phases, le bobinage de la phase 𝑘 + 1 peut être 
déduit de la phase 𝑘 en appliquant un décalage spatial d’un angle θ = 

2π

q
. Nous ne considérons pas les bobinages 

déséquilibrés. Cela impose donc : 
 

- Une disposition identique et régulière des axes de phase le long du stator qui assure la symétrie.  
- Une répartition des différentes bobines le long de l’entrefer de la machine qui doit être la plus régulière 

possible, c'est-à-dire que l’ensemble des bobines élémentaires constituant une phase doit générer des 
pôles Nord et Sud régulièrement espacés lorsque cette même phase est alimentée par un courant continu. 
Nous parlons alors de bobinage convenablement répartis au sens de [97] conduisant à l’obtention d’un 
champ tournant au stator. 

- L’axe de la phase de référence qui doit correspondre à la dernière phase d’une étoile. Il est positionné 
arbitrairement sur la première dent du stator. 

- Les axes de phase nord qui sont repérés et pris en référence. 
 
Les connexions des têtes de bobines ne sont pas prises en compte dans l’outil de génération puisque les 

formes d’ondes ne dépendent, en théorie, que de la répartition des conducteurs dans les encoches. Cependant, à 
titre d’information pour le concepteur, nous repérons et prenons uniquement en compte les connexions entre un 
conducteur aller et un conducteur retour constituant une bobine élémentaire. Chaque section ou conducteur d’une 
bobine élémentaire est placée dans une encoche. Cela permet de laisser choisir le concepteur, une fois la séquence 
de phase déterminée, entre plusieurs familles de connexion de têtes de bobinage généralement distribué ou 
concentré. La répartition des conducteurs aller-retour reste identique dans tous les cas, seules les dispositions et 
longueurs des têtes des bobines sont modifiées. La méthode développée permet également de prendre en compte 
la famille des bobinages concentriques grâce à la formulation variable du pas de bobinage qui définit la distance 
entre un conducteur aller et un conducteur retour d’une bobine élémentaire. Il est à noter que pour les besoins 
spécifiques d’une application, les axes des phases peuvent être disposés spatialement ou au choix par l’utilisateur. 
 

2.4.1.2 Structures 

Avant de pouvoir générer une configuration de bobinage, il est nécessaire de générer une structure du 
stator ou du rotor à partir du triplé 𝑁𝑒 , 𝑝, 𝑞 autorisant un bobinage quelconque équilibré. La structure de la machine 
constitue le premier critère de choix du concepteur. D’une manière générale, une MSAP est constituée d’un rotor 
à 𝑝 paires de pôles d’un nombre de phases 𝑞 et d’un stator constitué de 𝑁𝑒 encoches. On en déduit le nombre 
d’encoches par pôle et par phase : 

𝑁𝑒𝑝𝑝 =
𝑁𝑒
2𝑝𝑞

 2-18 

On définit 𝑠 le nombre d’étoiles pour une machine multi-étoiles, le nombre de phases total correspond à : 

𝑞𝑡𝑜𝑡 = 𝑠𝑞 2-19 

L’obtention d’un bobinage équilibré est assujettie à la condition suivante : 
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𝑁𝑒
𝑝𝑔𝑐𝑑(𝑁𝑒 ,2𝑝)

= 𝑞𝑘       𝑎𝑣𝑒𝑐 𝑘 ∈ 𝛮∗ 2-20 

La symétrie d’un bobinage impose également deux conditions complémentaires [40], la première sur le nombre 
de bobines par phase :  

𝑁𝑒

2𝑞
= 𝑝. 𝑁𝑒𝑝𝑝  ∈ 𝑁  pour un bobinage simple couche à pas entier 

 
𝑁𝑒

2𝑞
= 𝑝.

𝑧

𝑑
  𝑎𝑣𝑒𝑐 

𝑝

𝑑
∈ 𝑁  pour un bobinage simple couche à encochage fractionnaire 

2-21 

𝑁𝑒

𝑞
= 2𝑝. 𝑁𝑒𝑝𝑝  ∈ 𝑁  pour un bobinage double couche à pas entier 

𝑁𝑒

𝑞
= 2𝑝.

𝑧

𝑑
  𝑎𝑣𝑒𝑐 

2𝑝

𝑑
∈ 𝑁  pour un bobinage double couche à encochage fractionnaire 

2-22 

avec 𝑧 et 𝑑 respectivement le numérateur et le dénominateur de la fraction irréductible de 𝑁𝑒𝑝𝑝. La deuxième 
condition porte sur l’angle de déphasage entre les phases qui doit être un multiple entier du pas d’encoche 
électrique, soit : 

2𝜋
𝑞

2𝜋𝑇𝑏𝑜𝑏
𝑁𝑒

=
𝑁𝑒

𝑞𝑇𝑏𝑜𝑏
 ∈ 𝑁 2-23 

 
Figure 2-5 : Exemple de matrice à 𝑁𝑒 lignes et 𝑝 colonnes contenant les structures garantissant l’équilibre du 

bobinage pour une machine triphasée 

A partir de la condition d’équilibre donnée par la relation (2-20), il est possible de créer une matrice contenant 
toutes les structures possibles donnée par la Figure 2-5. 
 

Le choix des nombres d’encoches et de pôles se heurte à d’autres contraintes. Le nombre d’encoches est 
limité par une contrainte mécanique de fléchissement sur les dents mais aussi par la complexité du bobinage. Le 
nombre de paires de pôles est limité par la longueur des têtes des bobines élémentaires du bobinage statorique 
ainsi que par la fréquence du fondamental des ondes de champ génératrices de pertes supplémentaires dans la 
machine. Le nombre d’encoches et le nombre de pôles influent aussi sur le couple de détente qui provient de 
l’interaction des aimants au rotor avec les dents du stator,  c’est-à-dire, la modulation du champ d’entrefer par 
l’encochage du stator et constitue une source de vibrations, bruits magnétiques par ailleurs largement étudiés dans 
la littérature [126]–[128]. Selon [67], il existe un levier d’action pour agir sur ce couple parasite ainsi que sur les 
vibrations. En choisissant un doublet 𝑁𝑒 , 2𝑝 approprié pour obtenir une valeur du plus petit multiple commun 
(𝑝𝑝𝑐𝑚) la plus élevée possible, ainsi qu’une valeur médiane du plus grand diviseur commun (𝑝𝑔𝑐𝑑) de ce même 
doublet, on agit directement sur le nombre de périodes avec le ppcm et sur la périodicité du couple de détente ainsi 
que sur l’équilibre de la répartition des FMM avec le pgcd. Le ppcm(𝑁𝑒 ,2𝑝) correspond au nombre de périodes du 
couple de détente sur un tour mécanique. Plus le nombre de périodes est élevé plus la fréquence de son fondamental 
électrique donnée par (2-24) est repoussée par rapport aux harmoniques du champ d’entrefer, créé par les 
bobinages, eux-mêmes liées à la structure de la machine par le nombre de paires de pôles. 

ℎ𝛾𝑑 =
𝑝𝑝𝑐𝑚(𝑁𝑒 , 2𝑝)

𝑝
 2-24 
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On évite ainsi les phénomènes d’excitation des couples pulsatoires par les harmoniques des FMM. Notons que la 
valeur du pgcd(𝑁𝑒 , 2𝑝) doit être choisie de façon à respecter un compromis entre équilibrage des FMM, valeur du 
pgcd(𝑁𝑒 , 2𝑝) élevée et amplitude des ondulations du couple de détente, valeur du pgcd(𝑁𝑒 , 2𝑝) faible et idéalement 
paire. Divers auteurs [26], [28], [129] analysent plusieurs topologies en fonction de niveaux de pertes, 
d’ondulations de couple, de facteurs de bobinage et fournissent des synthèses par famille de structures.  
 
Par conséquent, pour limiter les ondulations de couple liées au couple de détente, il s’agira pour les structures des 
machines à 36 encoches 𝑝 = 3, de minimiser les harmoniques de rangs 36

3
± 1 = {11,13} et pour 𝑝 = 4 les rangs 

72

4
± 1 = {17,19} . 

 

2.4.1.3 Algorithme de génération automatique des bobinages 

A partir des hypothèses et du formalisme adopté, nous définissons un algorithme capable selon des règles 
bien définies de générer automatiquement des séquences de bobines élémentaires. La méthode se base sur la 
représentation bipolaire équivalente qui tient compte de la périodicité du bobinage définie précédemment par 𝑇𝑏𝑜𝑏 
afin d’être généralisée à toutes les familles spatiales de bobinage. La première étape de l’algorithme consiste à 
fixer la position d’un axe de la phase prise en référence. L’axe de la phase peut être positionné au choix, soit au 
milieu d’une dent, soit au milieu d’une encoche. Lorsque 𝑁𝑒 est impair, il existe une seule possibilité étant donné 
que le premier axe de chaque phase passera à la fois par le milieu d’une encoche et par le milieu d’une dent. Ce 
positionnement d’un axe de phase permet de positionner ensuite des conducteurs à l’intérieur des encoches. Un 
couple de conducteurs permet de créer une bobine élémentaire. La mise en série de plusieurs bobines élémentaires 
permet de créer une séquence de bobinage d’une phase. Au besoin, l’application permet de choisir la position de 
l’axe de la phase de référence uniquement si 𝑁𝑒 est pair et si le déphasage mécanique 2𝜋

𝑞.𝑝
 entre chaque phase est un 

multiple de 𝑃𝑒. Dans le cas contraire, il sera positionné par défaut au milieu des encoches.  
 
Remarque : dans le cas des bobinages fractionnaires, la faisabilité d’un bobinage à une couche avec toutes 

les encoches remplies de conducteurs dépend de la position de l’axe de la phase de référence mais aussi de la 
périodicité du bobinage. Pour un bobinage à une couche, les encoches du stator seront toutes occupées si 𝑁𝑒𝑞 ou 
𝑇𝑏𝑜𝑏 sont paires. Comme nous l’avons défini précédemment, dans le cas où l’axe de phase passe par le milieu 
d’une dent (𝑁𝑒𝑞 pair), un bobinage symétrique à une couche qui remplit toutes les encoches est possible. Dans le 
cas contraire (𝑁𝑒𝑞 impair), un bobinage symétrique à une couche impose 𝑞. 𝑇𝑏𝑜𝑏 encoches vides décalées de 2𝜋

𝑞.𝑇𝑏𝑜𝑏
 . 

Pour des applications spécifiques, il peut être intéressant de proposer un bobinage secondaire comme le suggère 
[130], qui permettra de combler ces encoches vides. 

 
A partir des structures permettant d’accueillir des bobinages équilibrés, de l’axe de phase pris en 

référence, du pas de bobinage défini par la relation (2-13) et de la périodicité du bobinage donnée par la relation 
(2-5), nous constituons le point de départ de création d’une séquence de base pour une phase le long du stator, en 
déterminant tous les conducteurs de chaque bobine élémentaire possible. L’ensemble des sections élémentaires 
repérées le long du stator par l’indice de l’encoche où ils se situent est défini pour la phase 𝑘 par la matrice : 

𝐹𝑒𝑘 = (𝑓𝑒𝑘𝑚,𝑛
)  (𝑚,𝑛) 𝜖 [1. . 𝑁𝑓𝑒𝑙 ] × [1,2 ] 2-25 

avec Nfel le nombre de sections élémentaires de la phase 𝑘 repérées positivement pour un conducteur aller et 
négativement pour un conducteur retour. Comme précisé précédemment, l’association de deux sections 
élémentaires constitue une bobine élémentaire de la phase 𝑘 et correspond à une ligne de la matrice Fek : 

𝐹𝑒𝑘 = (

𝑘1𝑛 −𝑘2𝑛
… …

𝑘1𝑁𝑓𝑒𝑙 −𝑘2𝑁𝑓𝑒𝑙

  ) 2-26 
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Figure 2-6 : Exemple de bobines élémentaires pour chaque phase correspondant aux différents pas de bobinage 

possibles pour une machine 𝑁𝑒 = 12 𝑝 = 2 𝑞 = 3 

 
Figure 2-7 : Exemple de bobines élémentaires pour chaque phase correspondant aux différents pas de bobinage 

possibles pour une machine 𝑁𝑒 = 30 𝑝 = 4 𝑞 = 3 

La séquence de base du bobinage de la phase 𝑘 sur une période du bobinage est constituée de plusieurs 
bobines élémentaires supposées toutes connectées en série. Nous prenons en compte le nombre de couches du 
bobinage afin de déterminer le nombre de bobines élémentaires à associer sur 𝑁𝑒𝑞 donné par : 

𝑁𝑓 =
𝑁𝑐𝑁𝑒
2𝑞𝑇𝑏𝑜𝑏  

    𝑎𝑣𝑒𝑐   {
   𝑁𝑐 ,𝑁𝑓 ∈ 𝛮

∗

 1 < 𝑁𝑐 ≤ 𝑞
  2-27 

avec N𝑓 le nombre de sections élémentaires sur 𝑁𝑒𝑞 et Nc le nombre de couches attendu. Pour les bobinages à 
encochage fractionnaire Nf correspond au nombre entier directement inférieur ou égal à la fraction. Avec cette 
approche formalisée sur un domaine réduit 𝑁𝑒𝑞, il est possible de déterminer une séquence de base de bobines 
élémentaires sur une paire de pôles pour un bobinage à pas entier et sur une période du bobinage pour les bobinages 
à encochage fractionnaire. D’une manière générale, la séquence de base des bobines élémentaires est répétée 𝑇𝑏𝑜𝑏 
fois si la période spatiale 𝑇𝑏𝑜𝑏 > 1. D’un point de vue développement algorithmique, cela se traduit par la prise en 
compte d’un vecteur d’encoche de longueur 𝑁𝑒, d’une matrice d’encoche de taille {𝑁𝑒𝑞 , 𝑇𝑏𝑜𝑏} et de deux sous-
familles de bobinage à encochage fractionnaire, à savoir les fractionnaires première et seconde classes. Cette 
distinction nous permet de continuer à travailler sur une séquence de base comprenant un nombre de bobines 
élémentaires qui se répète 𝑇𝑏𝑜𝑏 fois quel que soit le type de bobinage.  Pour un nombre d’encoches par pôle et par 
phase non entier nous avons : 

𝑁𝑒𝑝𝑝  =
𝑁𝑒
2𝑝𝑞

=
𝑧

𝑑
   2-28 

avec 𝑧 le numérateur et 𝑑 le dénominateur les plus petits possibles qui réduisent la fraction 𝑁𝑒𝑝𝑝. Si le dénominateur 
est impair le bobinage est dit de première classe et si 𝑑 est pair le bobinage est dit de seconde classe [54]. Il est à 
noter que le bobinage à encochage fractionnaire le plus fiable est obtenu pour 𝑑 = 2 et que, plus particulièrement, 
les bobinages pour 𝑁𝑒𝑝𝑝 =

1

2
 sont très intéressants. La principale différence entre les deux sous-familles à encochage 

fractionnaire à prendre en considération dans l’algorithme se situe dans la parité du nombre d’encoches équivalent 
compris sur le domaine réduit, soit pour un type première classe : 

𝑁𝑒𝑞
𝑞
 𝜖  𝑁𝑝𝑎𝑖𝑟    2-29 

et pour un type deuxième classe : 
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𝑁𝑒𝑞
𝑞
 𝜖  𝑁𝑖𝑚𝑝𝑎𝑖𝑟  2-30 

En associant les hypothèses, le formalisme posé et les équations (2-4 à 2-8, 2-13, 2-14, 2-16 à 2-23, 2-27 
à 2-30) traduisant les règles usuelles des bobinages équilibrés, nous développons une méthode capable de générer 
automatiquement les séquences de bobinage possible pour une structure donnée. Nous souhaitons disposer d’un 
ensemble de solutions le plus exhaustif possible. Nous choisissons alors de nous « déconnecter » de l’approche 
classique du concepteur pour aborder la problématique d’association des sections ou conducteurs aller-retour par 
une approche combinatoire. Nous rappelons la notion du nombre d’arrangements de k éléments parmi n éléments 
noté 𝐴𝑛𝑘  et défini par : 

𝐴𝑛
𝑘 =

𝑛!

(𝑛 − 𝑘)!
     𝑝𝑜𝑢𝑟  𝑘 ≤ 𝑛 2-31 

D’autre part, il existe 𝑘! manières d’ordonner les éléments dans chaque partie. Cette notion d’ordonner 
les sous parties se traduit pour notre problématique par l’obtention de différentes combinaisons de 𝑁𝑓 sections à 
prendre parmi un ensemble de sections disponibles qui répond aux contraintes du pas de bobinage, par exemple. 
L’ensemble des possibilités de combiner les 𝑁𝑓 sections pris parmi un ensemble de n sections est alors donné par 
le coefficient binomial : 

(
𝑛

𝑘
) =

𝐴𝑛
𝑘

𝑘!
=

𝑛!

𝑘! (𝑛 − 𝑘)!
 2-32 

L’algorithme combine différentes bobines élémentaires appartenant à une phase de manière à former des 
solutions particulières de bobinage. La méthode ainsi développée, permet en fonction d’un nombre de sections 
élémentaires, de déterminer les différents arrangements possibles de ces mêmes sections. Les séquences de 
bobinage des phases suivantes sont déduites à partir de la phase de référence par décalage spatial. Les solutions 
particulières de bobinage par phase sont définies en fonction d’un nombre de couches et d’un pas de bobinage 
donné. Nous obtenons 𝑁𝑎 solutions de 𝑁𝑓 sections pris parmi un ensemble de 𝑛 sections élémentaires définies sous 
forme matricielle par : 

𝐹𝑠 = (𝑓𝑠(𝑚,𝑛))  (𝑚, 𝑛) 𝜖 [1. . 𝑁𝑎] ×  [1. . 𝑁𝑓]   𝑎𝑣𝑒𝑐  𝑓𝑠(𝑚,𝑛) = 𝐴𝜃𝑏𝑜𝑏,𝑁𝑐
𝑚   2-33 

avec 𝐴𝑚 la combinaison de la 𝑚𝑖è𝑚𝑒 ligne de 𝑁𝑓 sections sur 𝑁𝑒𝑞 pour des valeurs de 𝜃𝑏𝑜𝑏 et 𝑁𝑐 données.  
 

 
Figure 2-8 : Organigramme de la méthode développée pour générer automatiquement les séquences 

particulières de bobinage 
 
L’approche combinatoire utilisée dans l’algorithme conduit très vite à un nombre de configurations de 

bobinage inexploitable et des temps de calcul inacceptables dans un processus d’aide au prédimensionnement. Par 
exemple, une machine à 𝑁𝑒 = 12, 𝑝 = 2, 𝑞 = 3,𝑁𝑐 = 2, 𝜃𝑏𝑜𝑏 = 6  conduit à 495 combinaisons possibles. Dans ce 
contexte, il est donc indispensable de mettre en place une régulation automatique et des filtres afin de réduire le 
domaine d’étude et le temps de calcul. Nous ajoutons dans l’algorithme des règles automatiques et des filtres 
manuels : 
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- Règles automatiques : 
 Equilibre des bobines élémentaires par la mise en place d’un zonage spatial sur 𝑁𝑒𝑞 qui permet 

de déterminer l’appartenance d’un nombre limité de conducteurs élémentaires pour chaque 
phase. 

 Nombre de couches et nombre de conducteurs par encoche. 
 Valeur moyenne nulle de la distribution spatiale des conducteurs, c'est-à-dire, un nombre de 

conducteurs aller identique au nombre de conducteurs retour. 
- Filtres manuels issus des choix du concepteur : 

 Pas de bobinage. 
 Paramètres d’inductance mutuelle : positive ou négative définie par le cosinus de l’angle spatial 

séparant les étoiles. 
 Coefficient global de bobinage minimal défini par la relation (2-36). 

 
A partir des règles de symétrie des bobinages, nous développons un système de zonage indiquant dans 

quel endroit du stator (ensemble d’encoches) les conducteurs aller des bobines élémentaires de chaque phase, 
peuvent se situer en fonction du nombre de phases et du nombre de couches. Les conducteurs retour sont définis 
en fonction du pas de bobinage choisi par le concepteur. Pour chaque phase, nous définissons des zones opposées 
deux à deux, chacune couvrant 𝜋

𝑞
 radians. Les autres zones appartenant aux phases 𝑘 + 1 sont décalées simplement 

d’un angle 2𝜋
𝑞

 électrique par rapport à la phase 𝑘 prise en référence. Chaque zone correspond à une phase et à un 
ensemble de conducteurs élémentaires, soit aller, soit retour, pour chaque polarité, c'est-à-dire, Nord et Sud. La 
représentation bipolaire ou l’étoile des tensions permet de situer et repérer leurs positions respectives visuellement 
grâce aux vecteurs d’encoches [122]. 

 
Figure 2-9 : Exemple d’une étoile de tension avec un zonage pour les conducteurs élémentaires aller et 

applicable pour une machine triphasée 

Il est à noter que chaque bobine élémentaire doit être associée à d’autres bobines adjacentes de la même 
zone afin de conserver l’équilibre des séquences entre phases. Nous déterminons donc plusieurs groupes de 
bobines élémentaires appartenant à une phase. Les conducteurs élémentaires qui se situent en dehors des zones 
définies ne sont pas prises en compte par l’algorithme d’association. Cela permet de réduire le temps de génération 
et le nombre de solutions potentielles puisque nous diminuons directement l’ensemble de départ ainsi que le 
nombre d’arrangements. La méthode mise en œuvre permet de choisir et proposer différentes familles de bobinage 
dans la catégorie « répartition spatiale » incluant les bobinages alternés et non alternés. En effet, le nombre de 
vecteurs choisi dans chaque zone influe sur la répartition spatiale des bobines élémentaires. Pour une structure 
donnée, si l’on choisit un nombre de vecteurs en fonction d’un nombre de couches et de phases donné uniquement 
dans une zone appartenant à une même phase, la séquence obtenue correspondra à un bobinage non alterné appelé 
également half-coil. Chaque séquence de phase s’étend sur un angle de 2𝜋

𝑞
. A contrario, si nous choisissons de 

répartir ce même nombre de vecteurs dans plusieurs zones appartenant à la même phase, nous obtiendrons un 
bobinage alterné appelé également whole-coil. Chaque séquence de phase s’étend sur un angle de 𝜋

𝑞
. Pour une 

machine triphasée cela revient à définir une séquence de phase ABC, pour un bobinage non-alterné, et une 
séquence de phase ACB, pour un bobinage alterné.  
 

Les solutions finales disponibles et retenues par le concepteur en fonction de ses critères sont données 
sous forme matricielle par (2-34). Le nombre de lignes de la matrice correspond au nombre de phases de la machine 
et le nombre de colonnes au nombre d’encoches sur un tour complet de la machine. 

𝐹𝑠 = (

𝑘1𝑛1 −𝑘1𝑛2
⋮ ⋮

𝑘𝑞𝑛1 −𝑘𝑞𝑛2

   

…
⋱
…
    

𝑘1𝑛𝑛 −𝑘1𝑛𝑛+1
⋮ ⋮

𝑘𝑞𝑛𝑛 −𝑘𝑞𝑛𝑛+1

 ) 2-34 

+A -A 

-C +B 

+C -B 

𝜋

𝑞
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Le processus d’obtention d’une séquence est résumé sur la Figure 2-10. Dans le cadre de nos travaux, le 
formalisme adopté et l’algorithme développé permettent d’inclure les familles de bobinages polyphasés ainsi que 
les bobinages multi-étoiles. Concernant les bobinages multi-étoiles et contrairement à [131], [132], nous avons 
considéré chaque étoile identique avec la même séquence de bobinage. Les étoiles sont uniquement déphasées 
d’un angle spatial entre elles. Cela se traduit par la détermination des solutions particulières de bobinage pour les 
phases de la première étoile, puis par duplication, en prenant en compte le déphasage des séquences de bobinage 
de la première étoile, les séquences des étoiles suivantes sont déterminées.  

 

 
Figure 2-10 : Schéma de principe de la génération automatique d’une séquence de bobinage de phase 

Les séquences particulières de bobinages de la phase 1 pour trois cas de machine représentées sur la 
Figure 2-11 peuvent être filtrées manuellement ou semi automatiquement en fonction des choix du concepteur. 
C'est-à-dire qu’il est possible de ne garder qu’une partie des solutions en définissant un pas de bobinage, un nombre 
de couches ou encore en fixant une valeur minimale sur les coefficients de bobinage de la même manière que pour 
le cas c) où les coefficients sont filtrés pour 𝑘𝑘𝑤 ≥ 0.9 avec 𝑘𝑘𝑤 le facteur global de bobinage donné par la relation 
(2-36).  

 

 
 

 
 

a) 

b) 

kkw= 
kkw= 

kkw= 

kkw= 

kkw= kkw= 

kkw= 

kkw= 

Encoches / Encoches / 

Encoches / Encoches / 

Encoches / Encoches / 

Encoches / Encoches / 

Encoches / Encoches / 
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Figure 2-11 : Exemple de séquences de bobinage particulières d’une phase obtenues avec l’algorithme pour 

trois cas de machines : a) 𝑁𝑒 = 12  𝑝 = 2  𝑞 = 3 pas diamétral double couche, b) 𝑁𝑒 = 21  𝑝 = 2  𝑞 = 3 pas 
fractionnaire simple couche, c) 𝑁𝑒 = 21  𝑝 = 2  𝑞 = 3 pas fractionnaire double couche  

Il est possible également de filtrer les solutions de bobinage en fonction des paramètres d’inductance mutuelles 
(négative, nulle ou positive) potentiellement intéressantes, étant donné les contraintes de la fonction coupleur à 
intégrer. Il est donc nécessaire de pouvoir conserver également toutes les solutions de la même façon que pour le 
cas b), avec des filtres uniquement sur le pas de bobinage et le nombre de couches. Il est à noter que pour le 
bobinage fractionnaire à une couche seulement, 85.7% des encoches sont remplies, contrairement à la solution 
double couche de cette même machine. La couleur des conducteurs élémentaires aller / retour sur la Figure 2-11 
correspond uniquement aux doublets de conducteurs pris et associés par l’algorithme qui forment les bobines 
élémentaires pour définir une séquence particulière de bobinage. Ils ne renseignent pas sur la manière dont sont 
connectées réellement les têtes des bobines élémentaires. Ce choix d’affichage permet de proposer un plus grand 
nombre de solutions particulières de bobinage, tout en s’affranchissant de la distinction entre les familles de tête 
de bobines, notamment les bobinages concentrés et distribués. 
 

Le facteur de bobinage traduit la capacité d’une configuration particulière de bobinage à filtrer les 
harmoniques et par conséquent son influence sur la forme d’onde du flux par phase. Il peut être défini à partir de 
l’étoile des tensions [40], [75], [83], [133], ou de la représentation bipolaire par la relation : 

𝑘𝑘𝑤𝑛 =
  𝑠𝑖𝑛 (

𝑛𝜋
2 )

𝑁𝑓
∑𝑐𝑜𝑠(𝛼𝑖)

𝑁𝑓

𝑖=1

 2-35 

avec 𝑛 le rang de l’harmonique considéré Nf le nombre de sections, ou conducteurs élémentaires, positives et 
négatives, 𝛼𝑖 l’angle entre deux vecteurs de tension représentant la position des encoches dans lesquelles les 
conducteurs de la séquence de bobinage sont situés. Avec le formalisme adopté, il est également possible de 
calculer le facteur global de bobinage pour n’importe quelle solution particulière de bobinage à partir de la relation 
(2-36), issue de [65], [84], qui permet d’analyser la séquence des conducteurs d’une phase 𝑘 extraite de la matrice 
(2-34). 

𝑘𝑘𝑤𝑛 =
𝑞

𝑁𝑒
|∑𝑓𝑠𝑏𝑘𝑖𝑒

 𝑗𝑛𝑖 
2𝜋𝑝
𝑁𝑒

𝑁𝑒

𝑖=1

| 2-36 

avec 𝑓𝑠𝑏𝑘 le vecteur contenant le nombre et la position des conducteurs élémentaires repérés dans les encoches qui 
correspond à une séquence de bobinage pour la phase 𝑘 et 𝑛 le rang de l’harmonique considéré.  
 

c) 

Encoches / 

Encoches / 

Encoches / 
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Figure 2-12 : Exemple de valeurs de coefficients de bobinage pour 𝑚 solutions particulières (lignes) et 𝑛 

harmoniques (colonnes) 
 

 Caractérisation des bobinages 

Dans le cas d’une alimentation « sinus » triphasée les harmoniques présentes dans la FEM sont les rangs 
2𝑛 ± 1. Les phases des bobinages d’une étoile sont connectées en étoile. De ce fait, toutes les harmoniques de rang 
multiple du nombre de phases 2𝑛 + 1 = 𝑞𝑘  n’apparaissent pas et la composante homopolaire est nulle. D’autre 
part, les rangs non multiples du nombre de phases 2𝑛 + 1 = (2𝑞𝑘 + 1) s’ajoutent au champ direct et les rangs 2𝑛 +
1 = (2𝑞𝑘 − 1) au champ inverse. En raison de la présence potentielle de l’harmonique temporelle de rang 3 dans 
la FEM, le risque d’induire des courants de circulation homopolaires augmentant les pertes joules est réel. Il n’est 
donc pas recommandé de connecter les phases des machines synchrones sans balais (brushless motor) en triangle. 
Les harmoniques d’espace contenues dans la FEM provoquent également des ondulations de couple 
supplémentaires qui sont fonction du type de bobinage choisi et de la façon dont les bobines ont été disposées 
spatialement. En modifiant le nombre d’encoches bobinées par pôle, il est possible également de réduire le taux 
d’harmoniques contenues dans l’induction d’entrefer créée par les courants. Ainsi, l’analyse qualitative et l’étude 
des configurations de bobinage selon des critères de comparaison revêtent une grande importance.  

 
Cependant, l’analyse de toutes les solutions de bobinages équilibrés est relativement délicate car elle 

nécessite le développement d’une méthodologie suffisamment générale pour permettre d’étudier toutes les formes 
d’ondes non-sinusoïdales associées à chaque solution de bobinage. De ce fait, l’analyse doit être étendue aux 
harmoniques de ces grandeurs quelle que soit la séquence de bobinage à caractériser. A partir de la décomposition 
en séries de Fourier, nous pouvons étudier les répartitions spatiales des conducteurs à travers les fonctions de 
bobinage, la FMM, les formes des FEM induites. De fait, nous pouvons, à partir des fonctions de distribution des 
conducteurs, disposer de l’ensemble des informations nécessaires à la caractérisation des solutions de bobinage, à 
savoir : 

 
- ppcm de la structure (𝑁𝑒  ,2𝑝) : périodicité du couple de détente. 
- pgcd de la structure (𝑁𝑒 ,2𝑝) : forces radiales provoquées par un déséquilibre des FMM. 
- périodicité du bobinage. 
- facteur de bobinage fondamental : amplitude de la FEM et niveau de couple. 
- facteurs de bobinage rangs multiples : ondulation de couple provoquée par les couples pulsatoires, sous-

harmoniques de FMM générateur de pertes pas courants induits au rotor. 
- inductance propre : constante de temps du circuit électrique. 
- inductance mutuelle : paramètres de la fonction coupleur visée à intégrer dans la machine. 

 

2.4.2.1 Fonction de distribution spatiale des conducteurs  

Afin de pouvoir caractériser tous les bobinages symétriques et relier la partie génération automatique des 
bobinages du paragraphe (2.4.1.3) avec la partie calcul des performances intrinsèques d’une machine du 
paragraphe (2.5.4), il est nécessaire de développer un modèle analytique représentatif du bobinage. L'une des 
principales difficultés est de définir les expressions analytiques d’un modèle générique pour tous les types de 
bobinages. De ce fait, nous nous sommes appuyés sur les fonctions de distribution spatiale des conducteurs, une 
méthodologie classiquement utilisée dans l’équipe et définie pour chaque phase en fonction de la position angulaire 
𝜃 le long du stator ou du rotor par : 
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𝐶𝑘(𝜃) = 𝐶1 (𝜃 − (𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞𝑇𝑏𝑜𝑏
) 2-37 

avec 𝐶𝑘(𝜃),𝐶1(𝜃) les fonctions de distribution spatiale des conducteurs respectivement de la phase 𝑘 et de la phase1, 
𝑞 le nombre de phases, 𝜃 la variable d’espace dans le référentiel du stator pour nos travaux et 𝑇𝑏𝑜𝑏 la périodicité 
de la séquence de bobinage. Grâce à la symétrie requise entre les bobinages de chaque phase, la répartition des 
conducteurs de la phase 𝑘 est déterminée grâce à celle de la phase voisine par déplacement d’un angle électrique 
2𝜋

𝑞
. Ainsi l’équation (2-38) permet de modéliser et comparer chaque configuration particulière de bobinage extraite 

de la matrice (2-34) contenant les séquences de bobinage de chaque phase. 𝐶1(𝜃) est donné par : 

𝐶1(𝜃) = ∑𝐶𝑐𝑛 𝑐𝑜𝑠(𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏(𝜃 − 𝜃0)) + 𝐶𝑠𝑛 𝑠𝑖𝑛(𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏(𝜃 − 𝜃0))

∞

𝑛=1

 2-38 

avec 𝐶𝑐𝑛, 𝐶𝑠𝑛 les coefficients de la décomposition en séries de Fourier, 𝜃0 la position angulaire de l’axe de la phase 
1 prise en référence, et n les rangs d’harmoniques. La plupart du temps, dans les travaux [45], [123], [134]–[137], 
qui utilisent les fonctions de distribution spatiale des conducteurs, les auteurs se limitent à la formulation 
analytique et à l’utilisation de la série de Fourier, d’une ou deux solutions particulières de bobinage. Ce 
raisonnement conduit à rechercher analytiquement pour chaque séquence de bobinage, les coefficients de la série 
de Fourier correspondante. Cela ne permet pas d’automatiser la caractérisation de différentes séquences de 
bobinage. Par exemple, pour une machine avec un bobinage classique à pas raccourci 𝑅 = 5

6
, l’expression de la 

distribution des conducteurs correspondante est donnée par :  

𝐶1(𝜃) =
4𝐶𝑙
𝜋
∑

(

 
 
𝑠𝑖𝑛((2𝑛 + 1) 𝑝

𝜃𝑒
2
)

(2𝑛 + 1) 𝑝
𝜃𝑒
2

𝑐𝑜𝑠² ((2𝑛+ 1) 𝑝
𝜃𝑒
2
)

)

 
 
𝑐𝑜𝑠((2𝑛 + 1)𝑝(𝜃 − 𝜃0))

∞

𝑛=1
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avec : 

𝐶𝑙 =
𝑁𝑐
𝑅𝑠

 2-40 

avec 𝐶𝑙 la densité de conducteurs [𝑐𝑜𝑛𝑑𝑢𝑐𝑡𝑒𝑢𝑟𝑠/𝑚], 𝑁𝑐 le nombre de conducteurs dans une encoche, 𝑅𝑠 le rayon 
d’alésage et θe l’ouverture d’encoche [𝑟𝑎𝑑].  
 

A partir de la périodicité du bobinage 𝑇𝑏𝑜𝑏 et des propriétés des séries de Fourier, il est possible de définir 
un motif élémentaire par la relation (2-42) d’une section élémentaire représentée sur la Figure 2-13. En considérant 
des encoches espacées régulièrement et une connexion série de toutes les bobines élémentaires constituant une 
séquence de phase, il est possible d’obtenir la fonction de distribution spatiale des conducteurs qui correspond à 
une séquence complète quelconque pour une phase. La fonction de distribution spatiale des conducteurs 
généralisée pour une phase donnée par la relation (2-41) est obtenue par la sommation de tous les motifs 
élémentaires correspondant à la position des conducteurs dans chaque encoche répartis le long du stator ou du 
rotor. 

 
Figure 2-13 : Motif élémentaire d’une séquence de bobinage de phase 

𝐶1(𝜃) =∑𝑀1𝑒𝑖
(𝜃)

𝑁𝑒𝑞

𝑖=1

 2-41 

𝑀1𝑒𝑖
(𝜃) = ∑𝐶𝑐𝑛𝑖 𝑐𝑜𝑠(𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏(𝜃 − 𝜃0)) + 𝐶𝑠𝑛𝑖 𝑠𝑖𝑛(𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏(𝜃 − 𝜃0))

∞

𝑛=1

 2-42 

avec 𝐶𝑐𝑛𝑖 , 𝐶𝑠𝑛𝑖 les coefficients de la décomposition en séries de Fourier d’un motif élémentaire.  
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(a) (b) 

Figure 2-14 : Exemple d’un bobinage multi-étoiles pour une machine triphasée trois étoiles. (a) Etoiles 
entrelacées (b) Etoiles sectorisées 

 
Pour caractériser les bobinages multi-étoiles, cas particulier des bobinages polyphasés, nous considérons 

les 𝑠 étoiles parfaitement symétriques. Dans le cadre de nos travaux, nous recherchons le moyen d’obtenir un 
couplage magnétique spécifique grâce à la disposition particulière des étoiles. De ce fait, nous nous focalisons sur 
des bobinages multi-étoiles entrelacées. Nous n’étudions pas et n’intégrons pas dans l’algorithme les bobinages 
multi-étoiles sectorisés rencontrés dans les applications dites à tolérance de panne ou de reconfiguration qui 
conduisent idéalement à un couplage magnétique nul entre les étoiles. Par conséquent, la répartition spatiale des 
conducteurs d’une phase 𝑘 d’une même étoile 𝑠 est également déterminée grâce à celle de la phase voisine par 
déplacement d’un angle électrique 2𝜋

𝑞
.  

 
Pour tenir compte de la répartition des conducteurs des 𝑠 étoiles, nous ajoutons dans l’équation (2-38) un 

angle 𝜙𝑒, qui représente le déphasage spatial entre les étoiles. La fonction de distribution spatiale des conducteurs 
la phase 𝑘 de l’étoile 𝑒 est donnée par : 

𝐶𝑘𝑒(𝜃) = 𝐶11 (𝜃 − (𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞𝑇𝑏𝑜𝑏
− (𝑠 − 1)𝜙𝑒) 2-43 

𝐶11(𝜃) = ∑𝐶𝑐𝑛 𝑐𝑜𝑠(𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏(𝜃 − 𝜃0)) + 𝐶𝑠𝑛 𝑠𝑖𝑛(𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏(𝜃 − 𝜃0))

∞

𝑛=1

 2-44 

 
Remarque : la distribution spatiale des conducteurs est une image des solutions particulières de bobinage 

mais ne renseigne pas sur la manière dont les conducteurs sont connectés. Elle est donc nécessaire à la 
caractérisation des bobinages et au calcul analytique du champ mais pas suffisante pour caractériser précisément 
le bobinage et bobiner physiquement une machine. Elle permet également de visualiser directement la disposition 
des bobines et l’adaptation des séquences de bobinage de chaque phase aux courants d’alimentation. Cela constitue 
un avantage au niveau conception en vue de l’amélioration du contenu harmonique du champ tournant au stator 
grâce, par exemple, à des modifications de la répartition des bobines élémentaires en fonction de l’allure d’un 
courant donné. Avec ce formalisme, nous prenons en compte l’ouverture d’encoche qui agit directement sur le 
niveau de densité de couple ainsi que les harmoniques engendrées par la perturbation locale du flux. Même si en 
théorie rien ne s’oppose à l’idée de pouvoir disposer un nombre de conducteurs différents d’une encoche à l’autre 
pour une séquence de bobinage donnée, nous nous sommes limités à la modélisation des bobinages équilibrés, 
constitués de la mise en série de bobines élémentaires identiques comprenant un nombre de spires identiques et 
par conséquent, mettant en œuvre un nombre de conducteurs par encoche identique. 

 

 
Figure 2-15 : Schéma de principe de l’obtention automatique d’une fonction de distribution spatiale des 

conducteurs correspondant à une séquence de bobinage de phase 

Etoile 1 

Etoile 2 Etoile 3 

Etoile 1 Etoile 2 

Etoile 3 Etoile 3 

Etoile 2 Etoile 1 
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2.4.2.2 Fonctions de bobinage  

Les fonctions de bobinages sont bien connues et très utiles pour la caractérisation des bobinages grâce à 
l’obtention rapide de la distribution de la FMM. Effectivement, il est possible d’en déduire les facteurs de bobinage 
et les rangs d’harmoniques non entiers retrouvés principalement dans les FMM des bobinages à encochage 
fractionnaire, qui sont des paramètres importants en matière de comparaison. En effet, les rangs harmoniques non-
entiers inter, inférieurs au fondamental et sous, multiples non entiers du fondamental de FMM, sont des ondes 
asynchrones créatrices de pertes supplémentaires telles que, des pertes fer et des pertes par courants induits dans 
les aimants du rotor [138]. Dans [75], [139], [140], les auteurs ont mis en évidence le rôle des sous-harmoniques 
de FMM dans l’augmentation des pertes par courant induits en raison de leurs longueurs d’onde et de leurs vitesses 
de rotation plus élevées, ce qui accentue la profondeur de pénétration du champ dans les aimants. Même si 
aujourd’hui, moyennant un surcoût, le laminage des tôles et la segmentation des aimants permettent de réduire 
considérablement ces effets néfastes, il est préférable de veiller à choisir judicieusement un bobinage afin de s’en 
prémunir dès la phase de prédimensionnement. Cela revient donc à trouver des solutions de bobinage qui 
minimiseront la plupart des rangs harmoniques, exceptés ceux multiples de 𝑞 phases, puisque les phases sont 
couplées en étoile. 
 

A partir des fonctions de distribution spatiales de conducteurs exprimées au paragraphe précédent, la 
fonction de bobinage d’une solution particulière de bobinage qui représente l’onde de FMM dans l’entrefer 
lorsqu’une seule phase est alimentée par un courant unitaire positif peut être déterminée en appliquant le théorème 
d’Ampère et la loi de conservation du flux de la manière suivante : 

∮ �⃗⃗⃗�𝑑𝑙

𝑐

=∑𝑛. 𝑖       𝑒𝑡      ∯�⃗⃗�𝑑𝑠

𝑠

= 0  2-45 

soit : 

𝐵𝑘(𝜃, 𝑡) =
𝜇0
𝑒𝑒𝑐

𝑁𝑘(𝜃)𝑖𝑘(𝑡)    𝑎𝑣𝑒𝑐    𝑒𝑒𝑐 = (𝑒 + ℎ𝑎)𝑘𝑐 2-46 

avec : 

𝑁𝑘(𝜃) = 𝑅𝑠∫𝐶𝑘(𝜃)𝑑𝜃 2-47 

avec 𝑒𝑒𝑐 l’entrefer effectif corrigé par le coefficient de Carter 𝑘𝑐 donné par la relation (2-99), 𝑅𝑎𝑙 le rayon d’alésage 
et 𝜃𝑒 l’ouverture d’encoche. Le produit 𝑖𝑘(𝑡)𝑁𝑘(𝜃) représente la FMM développée par l’ensemble des bobines 
élémentaires connectées en série de la phase 𝑘, ℎ𝑎 l’épaisseur radiale des AP, 𝑒 l’entrefer mécanique, 𝑁𝑘 la fonction 
de bobinage de la phase 𝑘 qui résulte de la FMM statorique [65]. Les variations linéaires de la fonction de bobinage 
traduisent la présence des ouvertures d’encoches et prend donc en compte la largeur des encoches. La fonction de 
bobinage permet de représenter l’influence du bobinage de la machine sur le champ tournant statorique, en séparant 
les harmoniques spatiales, propriétés intrinsèques de la machine, et les harmoniques temporelles de l’alimentation. 
Nous pouvons alors observer les formes d’ondes et tenter d’adapter la répartition spatiale des conducteurs dans les 
encoches en fonction de l’alimentation donnée. En multipliant la fonction de bobinage par un courant unitaire, cela 
conduit à l’obtention d’une FMM normalisée résultante des 𝑞 phases, qui tient compte de l’ouverture d’encoche, 
de la même façon que pour les exemples représentés sur les Figure 2-17 et Figure 2-20.  
 

En général, la conception d’une machine démarre par le choix d’un nombre de phases en fonction des 
caractéristiques d’alimentation, un nombre de paires de pôles en fonction de la vitesse et de la fréquence 
fondamentale d’alimentation admissible. Ensuite, le choix du nombre d’encoches s’effectue en fonction d’autres 
critères tels que, la périodicité du couple de détente etc., puis une comparaison est menée pour différentes solutions 
à 𝑝 fixé. Afin d’illustrer les capacités de la méthode développée à comparer et caractériser différentes familles de 
bobinage, nous avons choisi de fixer le nombre d’encoches puis comparer plusieurs solutions pour un nombre 
différent de paires de pôles. Ci-dessous, six exemples dont cinq pour des machines avec un même nombre 
d’encoches, mais de séquences de bobinages différentes, sont présentés dans les Tableau 2 et Tableau 3. 
 

Tableau 2 : Exemple de séquences de bobinage obtenues pour des machines triphasées 

𝐹𝑠(𝐼) =
𝑎
𝑏
𝑐
(
1
2
−4

−2
−3
5

6
−3
5

−7
4
−6

−7
−8
10

8
9
−11

−12
9
−11

1
−10
12

) 
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𝐹𝑠(𝐼𝐼) =  
𝑎
𝑏
𝑐
(
1
3
−2

−4
−6
5

7
9
−8

−10
−12
11

) 

𝐹𝑠(𝐼𝐼𝐼) =  
𝑎
𝑏
𝑐
(
2
6
−4

−7
−11
9

−8
−12
10

1
5
−3

) 

𝐹𝑠(𝐼𝑉) =  
𝑎
𝑏
𝑐
(
1
5
−3

−6
−10
8

2
6
−4

−7
−11
9

−7
−11
9

12
4
−2

−8
−12
10

1
5
−3

) 

 
Donc, à partir des séquences choisies par le concepteur, les fonctions de distribution spatiale des 

conducteurs détaillées sur les Figure 2-16 et Figure 2-19 ainsi que les paramètres des topologies Tableau 4 et 
Tableau 5 et des solutions de bobinages Figure 2-18 et Figure 2-21 peuvent être obtenus et analysés.  
 

 
Figure 2-16 : Fonctions de distribution spatiale des conducteurs d’une phase pour les quatre premiers 

exemples : I) 𝑁𝑒 = 12  𝑞 = 3  𝑝 = 5 θbob = 1 bobinage fractionnaire concentrique double couche, II) 𝑁𝑒 = 12 𝑞 =

3  𝑝 = 2 θbob = 3 bobinage réparti à pas diamétral simple couche, III) 𝑁𝑒 = 12 𝑞 = 3  𝑝 = 1 θbob = 5 bobinage 
concentré à pas diamétral double couche, IV) 𝑁𝑒 = 12 𝑞 = 3  𝑝 = 1 θbob = 5 bobinage à pas raccourci 𝑅 = 5

6
 

double couche 

 
Figure 2-17 : Fonctions de bobinage normalisées des quatre premiers cas pour une phase avec 𝑁𝑠 = 1 le 

nombre de spires par bobines élémentaires.  

L’analyse harmonique des fonctions de bobinage normalisées représentée sur la Figure 2-17, permet d’obtenir les 
informations sur le contenu des harmoniques spatiales [141]. Les fonctions de bobinages des autres phases sont 
déduites de la même manière que pour les fonctions de distribution spatiale des conducteurs, par un déphasage 
spatial. Les fonctions de distribution spatiale des conducteurs ressemblent à des histogrammes, car la valeur prise 
pour l’ouverture d’encoche dans les calculs est faible devant celle du pas dentaire. 
 
Les résultats obtenus permettent de réaliser une première comparaison rapide entre les différentes solutions. Les 
paramètres observés sont les harmoniques et les sous-harmoniques apportant des effets indésirables. Sur la Figure 
2-18, on peut observer, par exemple, la présence de sous-harmoniques et d’inter-harmoniques pour la solution n°1 
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pour lesquelles les amplitudes sont relativement élevées. On observe également laquelle des solutions n°2 à n°4 
présente une distribution spatiale des conducteurs la plus sinusoïdale.  
 

 
Figure 2-18 : Contenu harmonique des fonctions de bobinage des quatre premiers exemples 

 
En résolvant les équations du champ dans un modèle analytique de MSAP en une dimension, nous 

pouvons utiliser la notion de FMM afin de déterminer l’induction moyenne dans l’entrefer due au courant. D’après 
la propriété essentielle du théorème de la conservation du flux, la constante d’intégration est nulle et se traduit par 
une valeur moyenne nulle du champ magnétique le long de l’entrefer sur un tour complet de la machine. Cela 
traduit aussi une propriété bien connue des fonctions de bobinage, c'est-à-dire, leur valeur moyenne nulle, soit un 
nombre de conducteurs aller égal au nombre de conducteurs retour. En résumé, la fonction de bobinage correspond 
en une position 𝜃 à la somme des conducteurs d’une phase dans l’intervalle [0. . 𝜃]. Donc, à partir d’une simple 
opération d’intégration/dérivation, il est possible de passer de la fonction de distribution spatiale des conducteurs 
à la fonction de bobinage correspondante et inversement, grâce à la relation (2-47). 

 
Concernant les machines polyphasées, tel que nous l’avons précisé précédemment, la méthode 

développée permet de traiter les cas de machine pour 𝑞 > 3 mais aussi le cas qui nous intéresse particulièrement, 
les bobinages multi-étoiles. Deux exemples sont détaillés dans le Tableau 3 qui présentent une machine à quatre 
phases avec un bobinage à pas diamétral double couche cas V) et une machine double étoile entrelacées avec un 
bobinage également à pas diamétral simple couche pour chaque étoile donc double couche cas VI). Les Figure 
2-20 et Figure 2-21 sont données à titre informatif pour démontrer les capacités de l’outil à traiter plusieurs types 
de machines polyphasées. Nous ne cherchons pas à comparer directement les deux exemples de machine 
polyphasée. 

 
Tableau 3 : Exemple de séquences de bobinages obtenues pour des machines polyphasées 

𝐹𝑠(𝑉) =

𝑎
𝑏
𝑐
𝑑

(

2
−16
−2
16

−6
4
6
−4

3
−1
−3
1

−7
5
7
−5

10
−8
−10
8

−14
12
14
−12

11
−9
−11
9

−15
13
15
−13

) 
𝐹𝑠(𝑉𝐼) =

𝑎
𝑏
𝑐
𝑎′
𝑏′
𝑐′ (

  
 

1 −7
5 −11
−3
2
6
−4

9
−8
−12
10 )

  
 

 

 

 
Figure 2-19 : Fonctions de distribution spatiale des conducteurs pour une phase pour les cas : V) 𝑁𝑒 = 16  𝑝 =

2  𝑞 = 4  θbob = 4 double couche, VI) 𝑁𝑒 = 12 𝑝 = 1  𝑠 = 2  𝑞 = 3 θbob = 6 double couche 
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Figure 2-20 : Fonctions de bobinage normalisées des deux derniers cas pour une phase avec 𝑁𝑠 = 1 

 
Figure 2-21 : Contenu harmonique des fonctions de bobinage des deux derniers cas 

2.4.2.3 Calcul des paramètres de caractérisation dérivés 

A partir de l’analyse harmonique de la FMM, il est possible de compléter les données fournies par le 
coefficient de bobinage relation (2-35). En effet, la FMM renseigne sur les harmoniques spatio-temporelles et son 
taux global de distorsion donné par la relation classique (2-48) en fonction du rang 𝑚 du courant permet d’estimer 
le niveau de pertes par courants induits dans les aimants. Le calcul du taux global de distorsion exclue les 
harmoniques de rangs multiples du nombre de phases qui ne participent pas à la création de pertes par courant 
induit. Plus le taux est élevé, plus les aimants sont susceptibles d’être le siège de pertes par courants induits. 

𝑡ℎ𝑑(𝑓𝑚𝑚)𝑚 = √∑[
(𝑓𝑚𝑚𝑛)𝑚
(𝑓𝑚𝑚)𝑚

]

2∞

𝑛=2

        𝑎𝑣𝑒𝑐  𝑛 ≠ 𝑒. 𝑞            𝑒𝑡   𝑒 ∈ ℕ∗ 2-48 

D’autre part, en considérant les rangs d’harmoniques spécifiques que l’on peut retrouver dans le couple 
responsable de couple pulsatoires, détaillé au Chapitre 3, et à partir du spectre harmonique des coefficients de 
bobinage, il est possible d’analyser directement la qualité du couple et son niveau d’ondulation à partir de la 
relation suivante : 

𝑡ℎ𝑑𝑘𝑘 = √∑ [
𝑘𝑘𝑛
𝑛𝑘𝑘1

]
2∞

𝑛=2

 2-49 

Plus la valeur du taux de distorsion des coefficients de bobinage diminue plus les ondulations de couple seront 
faibles. Cette information complémentaire constitue un critère supplémentaire de comparaison des solutions 
particulières de bobinage. Pour le calcul du taux de distorsion des coefficients de bobinage dans les Tableau 4 et 
Tableau 5, nous prenons en compte 19 harmoniques. La périodicité du couple de détente est donnée par : 

𝑇𝛾𝑑 = 𝑝𝑔𝑐𝑑(𝑁𝑒, 2𝑝) 2-50 

et le nombre de périodes du couple de détente sur un tour mécanique est calculé à partir de : 

𝑁𝑡𝛾𝑑 = 𝑝𝑝𝑐𝑚(𝑁𝑒, 2𝑝) 2-51 
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Tableau 4 : Caractéristiques des structures (couple de détente) et des solutions de bobinages triphasées 

 Sol I) Sol II) Sol III) Sol IV) 
𝑇𝛾𝑑  2 4 2 2 
𝑁𝑡𝛾𝑑  60 12 12 12 

𝑘𝑘1 global 0.933 1 0.966 0.933 
𝑡ℎ𝑑𝑘𝑘  [%] 43.8 65.4 65.4 43.8 

 
Tableau 5 : Caractéristiques des structures (couple de détente) et des solutions de bobinages 

polyphasées 

 Sol V) Sol VI) 
𝑇𝛾𝑑  4 2 
𝑁𝑡𝛾𝑑  16 12 

𝑘𝑘1 global 0.924 1 
𝑡ℎ𝑑𝑘𝑘  [%] 46 65.4 

 

2.4.2.4 Calcul des paramètres d’inductance  

En reprenant les fonctions de bobinage relation (2-47), l’induction dans l’entrefer due aux courants 
relation (2-46) et sous les hypothèses énoncées au paragraphe 2.2, nous pouvons calculer les flux par phase en 
sommant les flux de chaque bobine élémentaire qui constitue une séquence de bobinage sur un tour complet de la 
machine [91]. Pour ce faire, nous considérons les hypothèses de la théorie des fonctions de bobinages tels que la 
perméabilité infinie du fer et une induction d'entrefer purement radiale. D’autre part, les inductances de fuites 
principalement situées au niveau des encoches et des têtes de bobines ne sont pas prises en compte. Les effets de 
bord sont négligés. La machine considérée est à pôles lisses, les inductances ne dépendent pas de la position du 
rotor 𝜃𝑟. En n’alimentant qu’une seule phase avec un courant constant, les paramètres d’inductance propre relation 
(2-55) et inductance mutuelle relations (2-56 à 2-58) sont déduits directement. Cette méthode permet d’obtenir 
rapidement les paramètres d’inductance d’une séquence de bobinage donnée. Les équations (2-52) et (2-53) 
définissent respectivement le flux de la phase 𝑘 et le flux de la phase 𝑗 lorsque seule la phase 𝑘 est alimentée par 
un courant 𝐼𝑘 . 

𝜙𝑘−𝑘 = 𝑇𝑏𝑜𝑏𝑅𝑠𝐿𝑓∫ 𝐵𝑘(𝜃)𝑁𝑘𝑒(𝜃)𝑑𝜃

2𝜋
𝑇𝑏𝑜𝑏

0

  2-52 

𝜙𝑗−𝑘 = 𝑇𝑏𝑜𝑏𝑅𝑠𝐿𝑓∫ 𝐵𝑘(𝜃)𝑁𝑗𝑒(𝜃) 𝑑𝜃

2𝜋
𝑇𝑏𝑜𝑏

0

 2-53 

𝐿𝑘−𝑘 =
𝜙𝑘−𝑘
𝐼𝑘

   𝑒𝑡    𝑀𝑗−𝑘(𝜃𝑟) =
𝜙𝑗−𝑘
𝐼𝑘

 2-54 

Tout calcul fait, il vient : 

𝐿𝑘−𝑘 =
𝜋𝜇0𝑅𝑠𝐿𝑓
𝑒𝑒𝑐

∑(𝛼𝑛² + 𝛽𝑛

∞

𝑛=1

²) 2-55 

𝑀𝑗−𝑘 =
𝜋𝜇0𝑅𝑠𝐿𝑓
𝑒𝑒𝑐

∑(𝛼𝑛² + 𝛽𝑛

∞

𝑛=1

²) 𝑐𝑜𝑠 (𝑛(𝑗 − 𝑘)
2𝜋

𝑞
) 2-56 

𝑀𝑘𝑠1−𝑘𝑠2 =
𝜋𝜇0𝑅𝑠𝐿𝑓
𝑒𝑒𝑐

∑(𝛼𝑛²+ 𝛽𝑛

∞

𝑛=1

²) 𝑐𝑜𝑠(𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏(𝑠2− 𝑠1)𝜙𝑒) 2-57 

𝑀𝑘𝑠1−𝑗𝑠2 =
𝜋𝜇0𝑅𝑠𝐿𝑓
𝑒𝑒𝑐

∑(𝛼𝑛²+ 𝛽𝑛

∞

𝑛=1

²) 𝑐𝑜𝑠 (𝑛 (𝑇𝑏𝑜𝑏(𝑠2 − 𝑠1)𝜙𝑒 ± (𝑗 − 𝑘)
2𝜋

𝑞
)) 2-58 

avec 𝛼𝑛 ,  𝛽𝑛  les coefficients du produit des séries de Fourier 𝐵𝑘(𝜃)𝑁𝑗(𝜃) intégré sur 2𝜋
𝑇𝑏𝑜𝑏

 , 𝑀𝑘𝑠1−𝑘𝑠2 la mutuelle entre 
les phases homologues de deux étoiles différentes et 𝑀𝑘𝑠1−𝑗𝑠2 la mutuelle entre la phase 𝑘 de la première étoile et 
la phase 𝑗 de la deuxième étoile.  
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Figure 2-22 : Algorithme développé pour la partie génération et caractérisation des bobinages 

ENTRÉES: parametre_bobinage.m (fichier d’entrée du programme) comprenant les paramètres structurels de base : 
𝑅𝑠 , 𝜃𝑏𝑜𝑏,𝑘𝑒𝑜,ℎ𝑎, 𝐼, 𝑓, 𝑒, 𝐿𝑓, 𝑁𝑠, nombre d’harmoniques 
SORTIES: res.m (fichier de sortie du programme) contenant la liste des séquences particulières de bobinage, des bobines 
élémentaires et des données physiques associées (facteurs de bobinage, paramètres d’inductance, contenu harmonique des 
fonctions de bobinage) 
Initialisation : 
1. Lecture du fichier parametre_bobinage et choix du concepteur : 𝑁𝑒 , 𝑝, 𝑞, 𝑠 
Si 𝑘𝑒 = 1 ou 𝑘𝑒 ≥ 1 Choix du concepteur : déphasage spatiale inter-étoiles  

{ 1 = mono-étoile, ≥ 1 = multi-étoiles } 
2. Affichage structures possibles en fonction de 𝑞𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 
3. Choix concepteur : structures à étudier 
4. Création des matrices et des vecteurs pour stockage des structures 
Pour k := 1 à  𝑞𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 Faire 

1. Positionnement des axes de phases 
Fin Pour 
1. Calcul des paramètres caractéristiques des structures (𝑇𝛾𝑑 , 𝑁𝑡𝛾𝑑) 
2. Affichage paramètres caractéristiques des structures 
3. Choix concepteur : structure à étudier 
4. Détermination des pas de bobinage possibles 
Pour k := 1 à valeur de 𝜃𝑏𝑜𝑏𝑚𝑎𝑥 × 𝑞 Faire 

1. Création des polarités des conducteurs élémentaires 
2. Création des bobines élémentaires 

Fin Pour 
Pour k := 1 à 𝑞𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 Faire 

1. Définition des zones par phase sur 𝑁𝑒𝑞 
Fin Pour 
1. Choix concepteur : 𝑁𝑐, 𝜃𝑏𝑜𝑏,𝑘𝑘𝑤  minimal, valeur de 𝑀 (< 0;> 0;= 0) 
Pour k := 1 à nombre de lignes Faire 

{Boucle sur le nombre de bobines élémentaires contenues dans chaque zone} 
1. Création et calcul de tous les arrangements possibles sur 𝑁𝑒𝑞 
2. Vérification des conditions de symétrie et du respect des filtres 
3. Duplication des solutions sur un tour complet de la machine 
4. Stockage des solutions valides 

Fin Pour 
1. Affichage résultats 
Pour k := 1 à 𝑞𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 × nombre de solutions valides Faire 

Choix concepteur : { 1 = dents droites, 2 = dents inclinées } 
Si 𝑘𝑖 = 1 ou 𝑘𝑖 = 2 

1. Calcul de la distribution spatiale des conducteurs correspondante et des axes de phase réels 
2. Affichage distributions spatiales 
3. Calcul fonctions de bobinage 
4. Affichage des fonctions de bobinage 
5. Détermination du contenu harmonique des fonctions de bobinage 
6. Affichage contenu harmonique  
7. Détermination des paramètres caractéristiques des solutions particulières de bobinages (𝑘𝑘𝑤𝑛 , 𝑡ℎ𝑑𝑓𝑚𝑚) 
8. Affichage des paramètres caractéristiques des solutions de bobinage 
9. Calcul de l’induction d’entrefer due aux courants 
10. Affichage induction 
11. Choix concepteur : { 1) courant sinus 2) courant rectangulaire 3) courant trapézoïdal } 
Si 𝑘𝑐 = 1 ou 𝑘𝑐 = 2 ou 𝑘𝑐 = 3 

12. Calcul de la densité de courant équivalente en fonction du temps 
13. Calcul de la FMM en fonction du temps 
14. Affichage de la FMM et de la densité de courant en fonction du temps 

Fin Si 𝑘𝑐 
15. Calcul des paramètres d’inductance 
16. Affichage paramètres d’inductance 

Fin Si 𝑘𝑖 
Fin Pour 

Fin Si 𝑘𝑒 
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Nous reconnaissons la forme de l’identité énoncée par l’égalité de Parseval, une des propriétés des séries de 
Fourier, qui affirme la convergence des séries. En effet, les séries sont identiques à 𝜇0 près, sont périodiques de 
période 𝑇 et de carré intégrable. La convergence des séries autorise la permutation donnée par le théorème de la 
convergence dominée de l’intégrale et des sommes, ce qui facilite le calcul analytique. D’autre part, les séries 
présentent une valeur moyenne nulle, ce qui permet de les intégrer plus facilement. Seule l’intégrale du produit 
des mêmes rangs harmoniques conduit à une valeur moyenne non nulle. 
 

La Figure 2-22 ci-dessous représente l’algorithme développé qui correspond à l’architecture de la 
première partie de l’outil, c'est-à-dire, la génération et la caractérisation des bobinages. L’algorithme détaille les 
différentes fonctions imbriquées qui permettent d’obtenir les paramètres de sortie. L’ensemble des relations 
explicitées au paragraphe (2.4) y sont réunies. Afin de pouvoir observer rapidement les conséquences directes d’un 
choix de bobinage sur les performances électromagnétiques d’une machine, il est nécessaire de coupler cette 
première partie de programme à un modèle analytique de la MSAP et MSAPDE. Les caractéristiques 
électromagnétiques intrinsèques de la machine pourront ainsi être déterminées directement en fonction d’un choix 
de bobinage et d’un choix de couche d’aimants. 
 

2.5 Modèle analytique de la machine synchrone multi-
étoiles à pôles lisses 

Un modèle analytique n’est autre qu’un ensemble d’équations permettant de calculer des paramètres de 
sortie en fonction de paramètres d’entrée connus. Les grandeurs caractéristiques de la machine sont donc estimées 
à l’aide d’une méthode de calcul qui s’appuie sur la modélisation du champ dans la machine. Deux principales 
méthodes de calcul sont envisageables : le calcul numérique et le calcul analytique. Dans les deux cas, les méthodes 
visent à résoudre les EDP du champ, la première, par discrétisation et la seconde, de façon exacte. La méthode 
analytique n’est pas toujours applicable et en général la méthode numérique se révèle plus précise. Cependant, 
dans le cadre de notre démarche d’aide à la décision dans un processus de prédimensionnement, la méthode 
numérique se révèle trop lourde à mettre en œuvre et trop coûteuse en temps de calcul contrairement à la méthode 
analytique, qui permet d’étudier plus de possibilités vis-à-vis des variantes de machines. Nous faisons alors le 
choix de développer un outil analytique robuste et suffisamment précis couplé à un modèle analytique de calcul 
du champ. La méthode considérée s’applique de façon générale aux structures électromagnétiques capables d’être 
subdivisées en un nombre de milieux concentriques dans lesquels sont disposés les matériaux magnétiques et où 
interviennent les sources du champ. Ces différents milieux sont d’épaisseurs et de perméabilités constantes. Le 
couplage du modèle analytique avec l’outil de génération de définition systématique des bobinages s’effectue 
grâce aux fonctions de distribution spatiale des conducteurs, comme détaillé sur la Figure 2-23. En effet, la 
connaissance de la répartition des conducteurs des phases suffit à modéliser le bobinage du stator et déterminer la 
densité de courants en considérant les formes des courants d’alimentation. Grâce aux fonctions de distribution 
spatiale des conducteurs qui sont l’image exacte d’une séquence de bobinage, il devient possible d’observer les 
conséquences d’un choix de bobinage sur le champ produit par les courants et les paramètres intrinsèques de la 
machine tels que le flux à vide, la FEM et le couple électromagnétique.  

 

 
Figure 2-23 : Méthode de liaison des deux parties analytiques qui constituent un premier outil d’aide au 

prédimensionnement 

Le choix d’un modèle analytique de calcul du champ est légitime, étant donné le type de machine 
considéré, c’est-à-dire, des machines dont la géométrie reste simple, à flux « radial » et à aimants montés en 
surface, qui sous certaines hypothèses de simplification détaillées au paragraphe 2.5.1, peuvent être modélisées 
rapidement. Nous avons suivi deux types d’approche pour modéliser analytiquement la machine et calculer ses 
grandeurs caractéristiques. Dans un premier temps, nous avons utilisé le théorème d’Ampère permettant une 
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modélisation très rapide du champ en une dimension (1D) sous de fortes hypothèses simplificatrices. Cette 
approche nous permet d’évaluer les données caractéristiques du bobinage telles que l’allure des FMM, les 
coefficients de bobinage etc. Nous utilisons cette approche dans le but de classifier les bobinages à partir de 
premiers critères d’évaluation. 

 
Dans un deuxième temps, nous avons résolu les équations du champ en deux dimensions (2D) par le 

calcul du potentiel vecteur, afin de déterminer la FEM à vide et le couple, mais aussi les paramètres d’inductance 
de la machine. On peut trouver dans la littérature quelques références non exhaustives dans lesquelles les auteurs 
ont développé des modèles analytiques relativement précis pour des MSAP à aimants montés en surface en 
fonctionnement à vide et en charge [93], [142], [143]. Cette méthode de modélisation a été largement utilisée au 
sein de l’équipe et permet contrairement à la formulation en une dimension de comparer les performances pour 
une couche d’aimants quelconque qui fera l’objet d’une étude approfondie dans le Chapitre 3. 
 

 Hypothèses simplificatrices 

Nous détaillons à présent l’ensemble des hypothèses simplificatrices constituant la base de notre modèle 
analytique : 

- La machine est à pôles lisses, l’entrefer est supposé constant.  
- Le stator est considéré sans encoches et les modulations du champ dans l’entrefer dues à l’encochage ne 

sont pas prises en compte. Nous utilisons le coefficient de Carter et nous remplaçons l’entrefer de la 
machine par un entrefer corrigé. 

- La machine est supposée fonctionner en régime linaire. La saturation des matériaux n’est pas prise en 
compte. 

- Le stator et le rotor sont ramenés à des zones cylindriques concentriques, d’épaisseur et de perméabilité 
constante. Les matériaux ferromagnétiques qui constituent les culasses possèdent une perméabilité finie, 
constante, très grande devant celle de l’air. Le champ magnétique d’excitation 𝐻 est alors considéré 
comme nul. 

- Nous négligeons les pertes dans les têtes de bobine et les effets de bord : fuites de flux.  
- La géométrie de la machine est supposée invariante par translation selon l’axe 𝑂𝑧. 
- En supprimant les encoches, nous négligeons également la prise en compte des fuites de flux dans les 

encoches. Une modélisation complémentaire de la contribution des fuites dans les encoches sera incluse 
pour vérification avec les résultats aux EF et dans le modèle de dimensionnement détaillé au paragraphe 
2.5.4.1. 

- Les sources de champ rotorique intègrent des paramètres structurels et physiques permettant de choisir 
les facteurs de forme des aimants ainsi que leur type d’aimantation (radiale ou parallèle). Le rotor est à 
pôles lisses (pas d’effet de saillance). 

- Le nombre de pôles d’un bobinage donné est égal au nombre de pôles rotoriques de la machine. 
- Le nombre de spires est le même pour chaque bobine élémentaire placée dans les encoches. 
- La couche d’aimants est pré-orientée avec une direction d’aimantation privilégiée. Elle est considérée 

comme une zone homogène dans un domaine de fonctionnement permanent stabilisé, ce qui permet 
d’utiliser une caractéristique linéaire de la loi constitutive du matériau de pente 𝜇0 . 𝜇𝑎 pour les aimants. 
Nous ne tenons pas compte des effets liés à la démagnétisation des aimants et nous considérons une 
perméabilité des aimants constante avec 𝜇𝑎 ≈ 1. Cela permet d’écrire : 

𝐵𝑎⃗⃗ ⃗⃗⃗ = 𝜇0𝐻𝑎⃗⃗⃗⃗⃗⃗ + 𝐽𝑎⃗⃗⃗⃗ = (𝜇0𝐻𝑎 + 𝐽�̂�). 𝑢𝑟⃗⃗⃗⃗⃗ = 𝜇0𝐻𝑎 + 𝐽𝑟 2-59 

- Les courants induits dans les aimants sont négligés. Nos hypothèses simplificatrices ne permettent pas de 
modéliser avec suffisamment de précision ces phénomènes non linéaires en régime transitoire. En effet, 
il devient nécessaire de résoudre l’équation de diffusion dans le domaine représenté par la couche 
d’aimants pour ensuite résoudre les EDP avec des fonctions de Bessel. Même si cette approche fournit 
de bons résultats, elle est très lourde à mettre en œuvre et ne correspond pas à notre objectif d’aide au 
prédimensionnement par le calcul rapide des paramètres électromagnétiques d’une machine. 

- Dans cette partie du modèle, nous ne considérons pas la frette. La frette et ses courants induits seront pris 
en compte et traités uniquement dans le Chapitre 4 sur l’étude des paramètres d’inductance en fonction 
de la fréquence et des pertes par courants induits. 
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 Expression du potentiel vecteur magnétique et résolution de 
l’équation du champ 

A partir des hypothèses précédemment formulées, le vecteur polarisation du champ magnétique est 
contenu dans le plan (𝑟, 𝜃) et le trajet du courant est parallèle à l’axe 𝑂𝑧 porté par 𝑒𝑧⃗⃗ ⃗⃗ . On se ramène alors à un 
problème en 2D. Nous pouvons simplifier également la structure de la machine et ne considérer que deux milieux : 
les aimants et l’entrefer [88]. Dans le cadre de l’approximation des états quasi-stationnaires, le modèle est basé sur 
les équations de Maxwell en régime quasi-statique rappelées par les relations (2-60 et 2-62) ainsi que sur les lois 
constitutives de chaque milieu également rappelé par les relations (2-59 et 2-64) respectivement pour les aimants 
et pour l’entrefer.  

𝑟𝑜𝑡⃗⃗⃗⃗⃗⃗⃗�⃗⃗⃗� = 𝐽 2-60 

𝑑𝑖𝑣�⃗⃗� = 0 2-61 

𝑟𝑜𝑡⃗⃗⃗⃗⃗⃗⃗𝐴 = �⃗⃗� 2-62 

𝑑𝑖𝑣𝐴 = 0 2-63 

𝐵𝑒⃗⃗⃗⃗⃗ = 𝜇0𝐻𝑒⃗⃗ ⃗⃗⃗ 2-64 

avec 𝐽 la densité de courants volumiques [𝐴/𝑚2], �⃗⃗� l’induction magnétique [𝑇], �⃗⃗⃗� le champ d’excitation magnétique 
[𝐴/𝑚], 𝐴 le potentiel vecteur magnétique [𝑊𝑏/𝑚]. L’équation (2-62) déduite de l’équation (2-63) aussi appelée 
jauge de Coulomb affirme que la divergence de l’induction magnétique est nulle et dérive donc d’un potentiel 
vecteur 𝐴. Cela nous permet de simplifier l’expression du second membre et la résolution de l’équation aux 
dérivées partielles. 
 

Concernant la modélisation des sources du champ, la densité de courants est ramenée à une densité 
surfacique ou une charge linéique de courant en [𝐴/𝑚] puisque les courants volumiques sont modélisés par une 
couche de courants surfaciques située au niveau du rayon d’alésage de taille infinitésimale. A partir de l’expression 
temporelle des courants d’alimentation et de la répartition spatiale des conducteurs, la densité linéique de courants 
superficiels équivalente est donnée par : 

𝑗𝑠(𝜃, 𝑡) =∑∑𝐶𝑘𝑒(𝜃) 𝑖𝑘𝑒(𝑡) 

𝑞

𝑘=1

𝑒

𝑠=1

 2-65 

Les courants de phase d’alimentation 𝑖𝑘(𝑡) peuvent être modélisés de manière purement sinusoïdaux, relation 
(2-66), ou de forme quelconque, relation (2-67). Le choix est fonction du type d’alimentation à modéliser. Les 
fonctions de distribution spatiale des conducteurs 𝐶𝑘(𝜃) sont considérées comme le second paramètre d’entrée de 
la densité linéique de courants qui permet de tenir compte de la séquence de bobinage particulière à analyser. Au 
niveau du rotor, nous pouvons également représenter la couche d’aimants à l’aide de fonctions périodiques 
décomposées en séries de Fourier grâce à leur périodicité de période 2𝜋

𝑝
. Les composantes radiale et tangentielle 

des aimants sont données par les relations (2-68 et 2-69). 

𝑖𝑘𝑒(𝑡) = 𝐼𝑠  𝑐𝑜𝑠 (𝜔𝑠 𝑡 − (𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞
− 𝑝(𝑠 − 1)𝜙𝑒) 2-66 

avec Is  la valeur maximale du courant dans la phase 𝑘 et ωs la pulsation électrique des courants d’alimentation.  

𝑖𝑘𝑒(𝑡) = ∑ 𝐼𝑐𝑚

∞

𝑚=1

𝑐𝑜𝑠 (𝑚(𝜔𝑠 𝑡 − (𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞
− 𝑝(𝑠 − 1)𝜙𝑒))

+ 𝐼𝑠𝑚 𝑠𝑖𝑛(𝑚(𝜔𝑠 𝑡 − (𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞
− 𝑝(𝑠 − 1)𝜙𝑒)) 

2-67 

avec Icm et Ism les coefficients de la décomposition en séries de Fourier et m. le rang d’harmonique considéré. 
 

𝑀𝑟(𝜃𝑟) = ∑𝑀𝑟𝑐𝑛

∞

𝑛=1

𝑐𝑜𝑠(𝑛𝑝𝜃𝑟) + 𝑀𝑟𝑠𝑛 𝑠𝑖𝑛(𝑛𝑝𝜃𝑟) 2-68 
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𝑀𝜃(𝜃𝑟) =∑𝑀𝜃𝑐𝑛

∞

𝑛=1

𝑐𝑜𝑠(𝑛𝑝𝜃𝑟) +𝑀𝜃𝑠𝑛 𝑠𝑖𝑛(𝑛𝑝𝜃𝑟) 2-69 

avec Mrc𝑛, Mrs𝑛, M𝜃c𝑛, et M𝜃s𝑛 les coefficients de la décomposition en séries de Fourier, qui dépend du type de 
polarisation que l’on souhaite modéliser (radiale, parallèle, orientée, quasi ou full Halbach), n le rang harmonique 
considéré.  
 

 
Figure 2-24 : Représentation simplifiée de la machine pour l’application du calcul analytique 

Le potentiel vecteur magnétique ne possède qu’une seule composante non nulle selon l’axe 𝑂𝑧 notée 𝐴. 
Pour chaque milieu du problème considéré, l’équation aux dérivées partielles (EDP) gouvernant 𝐴 peut s’exprimer 
sous forme scalaire dans un repère de coordonnées polaires par : 

𝜕²𝐴

𝜕𝑟²
+
1

𝑟

𝜕𝐴

𝜕𝑟
+
1

𝑟²

𝜕²𝐴

𝜕𝜃²
= {

0                                       dans l′entrefer
1

𝑟

𝜕𝑀𝑟

𝜕𝑟
−
1

𝑟

𝜕(𝑟𝑀𝜃)

𝜕𝑟
         dans les aimants

 2-70 

La relation (2-70) correspond au Laplacien en coordonnées polaires, avec 𝑀𝑟 et 𝑀𝜃 respectivement les composantes 
radiale et tangentielle de la polarisation des aimants. Compte tenu des équations précédentes, le second membre 
de l’équation (2-70) correspondant à la zone des aimants et dû aux termes sources peut se mettre sous la forme : 

𝑃𝑎𝑚(𝑟, 𝜃𝑟) =
1

𝑟
∑ 𝑆𝑐𝑛 𝑐𝑜𝑠(𝑛𝛾𝜃𝑟) + 𝑆𝑠𝑛 𝑠𝑖𝑛(𝑛𝛾𝜃𝑟)

∞

𝑛=1

 2-71 

avec : 

𝑆c𝑛 = 𝑛𝛾𝑀rsn −𝑀𝜃c𝑛 2-72 

𝑆sn = −𝑛𝛾𝑀rcn −𝑀𝜃s𝑛 2-73 

avec 𝛾 la périodicité de la solution, c'est-à-dire, 𝛾 = 𝑝 pour la solution avec la couche d’aimants et 𝛾 = 𝑇𝑏𝑜𝑏 pour la 
solution avec les courants. Les fonctions 𝑆𝑐𝑛

𝑟
  et  𝑆𝑠𝑛

𝑟
  vérifient l’équation suivante : 

𝜕²𝑓

𝜕𝑟²
+
1

𝑟

𝜕𝑓

𝜕𝑟
−
𝑛²𝛾²

𝑟²
𝑓 =

𝑃𝑎𝑚𝑛

𝑟
 2-74 

La solution de cette équation du second degré est donnée par les relations suivantes : 
- Si 𝑛𝛾 = 1 : 

𝑓(𝑟) = 𝑎1𝑟 + 𝑏1𝑟
−1 + 𝑙𝑛(𝑟)

𝑟𝑃𝑎𝑚1
2

 2-75 

- Si 𝑛𝛾 ≠ 1 : 

𝑓(𝑟) = 𝑎𝑛𝑟
𝑛𝛾 + 𝑏𝑛𝑟

−𝑛𝛾 +
𝑟𝑃𝑎𝑚𝑛

1 − 𝑛²𝛾²
 2-76 

Par identification avec l’équation du potentiel vecteur 𝐴 donné dans la zone des aimants, il vient : 
 Si 𝑛𝛾 = 1 

𝛼11(𝑟) = 𝑙𝑛(𝑟)
𝑆c1𝑟

2
    𝑒𝑡    𝛼21(𝑟) = 𝑙𝑛(𝑟)

𝑆s1𝑟

2
 2-77 

 Si 𝑛𝛾 ≠ 1 

𝛼1𝑛(𝑟) =
𝑆𝑐𝑛𝑟

1 − 𝑛²𝛾²
    𝑒𝑡    𝛼2𝑛(𝑟) =

𝑆𝑠𝑛𝑟

1 − 𝑛²𝛾²
 2-78 
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Les surfaces du domaine d’étude sont à coordonnées constantes, ce qui permet, en utilisant la méthode de 
séparation des variables, de résoudre le Laplacien (2-70) et d’en déduire séparément les solutions particulières du 
potentiel vecteur magnétique 𝐴 pour chaque 𝑚𝑖𝑙𝑖𝑒𝑢𝑖 du domaine d’étude [123], harmonique par harmonique en 
fonction de 𝑟 et 𝜃 : 

𝐴𝑖(𝑟, 𝜃) = ∑[[𝑎𝑖𝑛𝑟
𝑛𝛾 + 𝑏𝑖𝑛𝑟

−𝑛𝛾 +𝛼1𝑛(𝑟)]cos(𝑛𝛾𝜃) + [𝑐𝑖𝑛𝑟
𝑛𝛾 + 𝑑𝑖𝑛𝑟

−𝑛𝛾 +𝛼2𝑛(𝑟)] sin(𝑛𝛾𝜃)]

∞

𝑛=1

 2-79 

avec 𝑎𝑖𝑛, 𝑏𝑖𝑛, 𝑐𝑖𝑛, 𝑑𝑖𝑛 les paramètres constants définis à partir des conditions limites et de continuité entre les 
différents milieux, 𝑛 le rang d’harmonique considéré, 𝛼1𝑛(𝑟), 𝛼2𝑛(𝑟) les coefficients relatifs aux AP et définis à 
partir du second membre de la solution de l’équation de Poisson dans le milieu des aimants, nul dans le milieu de 
l’entrefer. 

 
Les conditions limites et celles de continuité sont définies entre les deux milieux de manière à exprimer 

les conditions de continuité sur le champ radial 𝐵𝑟 (conservation du flux) et tangentiel 𝐻𝜃 (théorème d’Ampère). 
Au niveau des limites de surface pour 𝑟 = 𝑅𝑎 le rayon extérieur de la couche d’aimants et 𝑟 = 𝑅𝑠𝑐 le rayon interne 
du stator corrigé avec le coefficient de Carter afin de prendre en considération la réduction du flux total par pôle 
due à l’effet d’encoche, nous avons : 

(
𝜕𝐴𝑒
𝜕𝑟

)
𝑟=𝑅𝑠𝑐

= −𝜇𝑒𝑗𝑠(𝜃, 𝑡)      𝑒𝑡       (
𝜕𝐴𝑎
𝜕𝑟

)
𝑟=𝑅𝑎

= −𝑀𝜃   2-80 

𝐴𝑒 correspond à la valeur du potentiel vecteur 𝐴 dans la zone de l’entrefer et 𝐴𝑎 à la valeur du potentiel vecteur 𝐴 
dans la région des AP. Les courants d’alimentation interviennent dans les conditions sur la frontière du domaine 
d’étude dans la condition de continuité du champ tangentiel. Ensuite, au niveau des interfaces entre la couche 
d’aimants et l’entrefer pour 𝑟 = 𝑅𝑎, nous avons : 

(
𝜕𝐴𝑒
𝜕𝜃

)
𝑟=𝑅𝑎

= (
𝜕𝐴𝑎
𝜕𝜃

)
𝑟=𝑅𝑎

  2-81 

et :  

(
𝜕𝐴𝑒
𝜕𝑟

)
𝑟=𝑅𝑎

= (
𝜕𝐴𝑎
𝜕𝑟

)
𝑟=𝑅𝑎

+𝑀𝜃 2-82 

A partir des équations (2-70) et (2-79 à 2-82), les valeurs des constantes 𝑎𝑖𝑛, 𝑏𝑖𝑛, 𝑐𝑖𝑛, 𝑑𝑖𝑛 sont identifiées en résolvant 
un à un les deux systèmes (2-83 et 2-84) formés pour chaque source du champ. Nous résolvons séparément le 
problème avec les courants seuls puis avec les AP seuls. Etant donné que le problème formulé est supposé linéaire, 
en appliquant le principe de superposition, la solution générale du potentiel vecteur magnétique peut ensuite être 
obtenue. 
 Pour les aimants seuls : 

{
𝑅{𝐶𝑐} = {𝑆𝑐𝑎}

𝑅{𝐶𝑠} = {𝑆𝑠𝑎}
 2-83 

 Pour les courants seuls : 

{
𝑅{𝐶𝑐} = {𝑆𝑐𝑐}

𝑅{𝐶𝑠} = {𝑆𝑠𝑐}
 2-84 

avec : 

{𝐶𝑐}
𝑇 = {𝑎𝑒𝑛, 𝑏𝑒𝑛 , 𝑎𝑎𝑛 , 𝑏𝑎𝑛} 2-85 

{𝐶𝑠}
𝑇 = {𝑐𝑒𝑛 , 𝑑𝑒𝑛 , 𝑐𝑎𝑛 , 𝑑𝑎𝑛} 2-86 

avec : 

{𝑆𝑐𝑎}
𝑇 = {0 ,

𝑅𝑎
𝑛𝑝

(𝑑𝛼1𝑛(𝑅𝑎) +𝑀𝜃c𝑛),−𝑅𝑎𝛼1𝑛(𝑅𝑎),−
𝑅𝑟
𝑛𝑝

(𝑑𝛼1𝑛(𝑅𝑟) + 𝑀𝜃c𝑛)} 2-87 

{𝑆𝑠𝑎}
𝑇 = {0 ,

𝑅𝑎
𝑛𝑝

(𝑑𝛼2𝑛(𝑅𝑎)+ 𝑀𝜃c𝑛),−𝑅𝑎𝛼2𝑛(𝑅𝑎),−
𝑅𝑟
𝑛𝑝

(𝑑𝛼2𝑛(𝑅𝑟) + 𝑀𝜃c𝑛)} 2-88 

avec 𝑅𝑟 le rayon extérieur du rotor 

{𝑆𝑐𝑐}
𝑇 = {−

𝜇𝑒𝑅𝑠𝑐
𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏

𝑗𝑠𝑐(𝜃, 𝑡),   0,   0,   0} 2-89 
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{𝑆𝑠𝑐}
𝑇 = {−

𝜇𝑒𝑅𝑠𝑐
𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏

𝑗𝑠𝑠(𝜃, 𝑡),   0,   0,   0} 2-90 

avec : 

𝑗𝑠𝑐(𝜃, 𝑡) =∑∑ ∑ ∑𝐽𝑐𝑚𝑛
±

∞

𝑛=1

𝑐𝑜𝑠 (𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏(𝜃 − 𝜃0) − (𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏 ±𝑚𝑝)(𝑠 − 1)𝜙𝑒 ±𝑚𝜔𝑠𝑡 − (𝑛 ±𝑚)(𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞
)

∞

𝑚=1

𝑞

𝑘=1

𝑒

𝑠=1

 2-91 

𝑗𝑠𝑠(𝜃, 𝑡) =∑∑ ∑ ∑𝐽𝑠𝑚𝑛
±

∞

𝑛=1

𝑠𝑖𝑛 (𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏(𝜃 − 𝜃0) − (𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏 ±𝑚𝑝)(𝑠 − 1)𝜙𝑒 ±𝑚𝜔𝑠𝑡 − (𝑛 ± 𝑚)(𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞
)

∞

𝑚=1

𝑞

𝑘=1

𝑒

𝑠=1

 2-92 

avec : 

𝐽𝑐𝑚𝑛
+ =

𝐶𝑐𝑛𝐼𝑐𝑚 −𝐶𝑠𝑛𝐼𝑠𝑚
2

       𝑒𝑡       𝐽𝑐𝑚𝑛
− =

𝐶𝑐𝑛𝐼𝑐𝑚 +𝐶𝑠𝑛𝐼𝑠𝑚
2

 2-93 

𝐽𝑠𝑚𝑛
+ =

𝐶𝑐𝑛𝐼𝑠𝑚 +𝐶𝑠𝑛𝐼𝑐𝑚
2

       𝑒𝑡       𝐽𝑠𝑚𝑛
− =

𝐶𝑐𝑛𝐼𝑠𝑚 −𝐶𝑠𝑛𝐼𝑐𝑚
2

 2-94 

avec 𝑅 la matrice suivante : 

𝑅 =

(

 
 
𝑅𝑠𝑐

𝑛𝛾 −𝑅𝑠𝑐
−𝑛𝛾 0 0

𝑅𝑎
𝑛𝛾 −𝑅𝑎

𝑛𝛾 −𝑅𝑎
𝑛𝛾 𝑅𝑎

−𝑛𝛾

−𝑅𝑎
𝑛𝛾 −𝑅𝑎

−𝑛𝛾 𝑅𝑎
𝑛𝛾 𝑅𝑎

−𝑛𝛾

0 0 𝑅𝑟
𝑛𝛾 −𝑅𝑟

−𝑛𝛾

)

 
  2-95 

- Si 𝑛𝛾 = 1 : 

𝑑𝛼11(𝑟) = (𝑙𝑛(𝑟) + 1)
𝑆𝑐1
2
    𝑒𝑡     𝑑𝛼21(𝑟) = (𝑙𝑛(𝑟) + 1)

𝑆𝑠1
2

 2-96 

- Si 𝑛𝛾 ≠ 1 

𝑑𝛼1𝑛(𝑟) =
𝑆𝑐𝑛

1 − 𝑛²𝛾²
    𝑒𝑡      𝑑𝛼2𝑛(𝑟) =

𝑆𝑠𝑛
1 − 𝑛²𝛾²

 2-97 

A partir de l’expression des constantes, il est possible de déterminer une solution particulière du potentiel vecteur 
pour chaque source du champ ou la solution générale du potentiel vecteur avec la contribution de toutes les sources. 
Nous pouvons déterminer directement les composantes de l’induction à partir de la connaissance du potentiel 
vecteur : 

�⃗⃗� = 𝑟𝑜𝑡⃗⃗⃗⃗⃗⃗⃗ 𝐴 {

1

𝑟

𝜕𝐴

𝜕𝜃
= 𝐵𝑟(𝑟, 𝜃, 𝑡)

−
𝜕𝐴

𝜕𝑟
= 𝐵𝜃(𝑟, 𝜃, 𝑡)

 2-98 

Les autres grandeurs électromagnétiques caractéristiques de la machine peuvent se déduire directement de 
l’expression du potentiel vecteur. 
 

 Effet d’encoche, inclinaison des encoches et des aimants 

Il a nous a semblé intéressant de pouvoir évaluer analytiquement l’amplitude du couple de détente pour 
des structures données et d’améliorer la précision du calcul de l’induction à vide d’entrefer pour une couche 
d’aimants donnée. En effet, concernant l’hypothèse prise d’une machine sans encoches nous utilisons 
classiquement le coefficient de Carter pour un entrefer épais au sens de [144] qui moyenne l’effet de modulation 
du champ par les encoches mais ne rend pas compte des effets des dents sur le champ à vide des aimants, critères 
de prédimensionnement et de comparaison des machine à AP relativement important.  

𝑘𝑐 ≈
𝑃𝑑

𝑃𝑑 −
𝜃𝑒²

5𝑒𝑒 + 𝜃𝑒

 2-99 

avec : 𝑒𝑒 l’entrefer effectif, 𝑃𝑑 le pas dentaire, 𝜃𝑒 l’ouverture d’encoche. Pour contourner cette hypothèses et 
pouvoir estimer le couple de détente, nous avons utilisé une fonction de perméance relative [145], [146], afin de 
prendre en compte la modification de la distribution du champ dans l’entrefer. En nous appuyant sur les hypothèses 
simplificatrices d’un rapport entre ouverture d’encoches et largeur de dents assez faible pour que les encoches 
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voisines ne perturbent pas les lignes de champ d’une encoche, d’une aimantation purement radiale et d’une 
circulation des lignes de champ semi-circulaire dans les encoches, nous pouvons écrire selon [147] :  

𝑃𝑎(𝜃) = {

ℎ𝑎 + 𝑒𝑐𝜙

ℎ𝑎 + [𝑒 − 𝑅𝑠 + (𝑅𝑠 +
𝜋𝑅𝑠
2
)𝑐𝑜𝑠 (

𝜃𝑒
2
− |𝜃|)] 𝑐𝜙

,          𝜃 ∈ [−
𝜃𝑒
2
,
𝜃𝑒
2
]

1,  𝑠𝑖𝑛𝑜𝑛

 2-100 

avec : 

𝑐𝜙 =
𝑅𝑠 − 𝑒 −

ℎ𝑎
2

𝑅𝑠 −
𝑒
2

 2-101 

avec : 𝑒𝑒𝑐 l’entrefer effectif corrigé par le coefficient de Carter, 𝑅𝑎𝑙 le rayon d’alésage, 𝜃𝑒 l’ouverture d’encoche, 
𝜃 la position angulaire dans le référentiel statorique. L’induction à vide d’entrefer avec la prise en compte des 
effets d’encoches est définie comme le produit de l’induction à vide d’une machine sans encoches avec la fonction 
de perméance relative, soit : 

𝐵𝑒𝑠(𝑅𝑠, 𝜃) = 𝐵𝑒(𝑅𝑠, 𝜃). 𝑃𝑎(𝜃) 2-102 

avec Be(𝑅𝑠,θ) l’induction à vide des aimants d’une machine sans encoches calculée au paragraphe 2.5.2. A partir 
de l’expression de l’induction à vide, donnée par la relation (2-98), de la relation (2-102) et de l’hypothèse sur 
l’existence d’un couple de détente, uniquement dû à la différence de pression magnétique dans les encoches, il est 
possible selon [145], de déterminer analytiquement l’amplitude du couple de détente, grâce à la relation suivante : 

𝛾𝑐𝑜𝑔 =
𝐿𝑓
2𝜇0

∑ ∫ (𝐵𝑒𝑠1
2− 𝐵𝑒𝑠2

2)

𝑂𝑒
2

0

𝑁𝑒

𝑖=1

(𝑅𝑠 + 𝑟)𝑑𝑟 2-103 

avec : 𝐿𝑓   la longueur active de la machine, 𝐵𝑒𝑠1 et 𝐵𝑒𝑠2 l’induction à vide des aimants prenant en compte les effets 
d’encoche calculée au rayon d’alésage en deux points compris respectivement sur les intervalles [0, 𝜃𝑒

2
]  𝑒𝑡 [

𝜃𝑒

2
, 𝜃𝑒]. 

La différence de pression est donc calculée pour chaque encoche puis sommer sur le tour complet de la machine 
prenant ainsi en compte l’effet du nombre d’encoches et de paires de pôles. A partir des expressions de la 
décomposition en séries de Fourier de la fonction de perméance relative et de l’induction d’entrefer à vide, il est 
également possible, selon la méthode des travaux virtuels, de considérer le couple de détente issu de la variation 
de l’énergie magnétique, en fonction de la position du rotor 𝜃𝑟, lorsque la machine fonctionne à vide [47], [148] : 

𝛾𝑐𝑜𝑔(𝜃𝑟) = −
𝜕𝑊𝑚(𝜃𝑟)

𝜕𝜃𝑟
 2-104 

𝛾𝑐𝑜𝑔(𝜃𝑟) =
𝐶𝑔
2𝜇0

(
𝜕

𝜕𝜃𝑟
∫ 𝐵𝑒

2(𝑅𝑠 ,𝜃, 𝜃𝑟).𝑃𝑎
2(𝜃)

2𝜋

0

𝑑𝜃) 2-105 

avec 𝐶𝑔 une constante qui dépend du rayon de la longueur de la machine. L’ensemble des relations développées et 
mises en œuvre dans l’outil permet de déduire des informations essentielles pour permettre de choisir une structure 
parmi toutes les possibilités. 

 
L’inclinaison ou le vrillage des encoches et des aimants par rapport à l’axe de la machine est une technique 

largement répandue pour diminuer les ondulations de couple [97]. L’inclinaison des encoches permet de supprimer 
un rang spécifique d’harmonique spatial contenu dans l’induction d’entrefer, générée par la localisation discrète 
des conducteurs dans les encoches. Selon [149], la segmentation d’aimants consistant à décaler uniformément des 
blocs d’aimants permet, quant à elle, de supprimer la plupart des rangs harmoniques du couple de détente, à 
l’exception, de ceux multiples du nombre de blocs d’aimants. Par ailleurs, il est possible de minimiser un couple 
d’harmoniques donné par la relation suivante : 

ℎ𝑒𝑖 =
𝑘𝑁𝑒
𝑝

± 1      𝑎𝑣𝑒𝑐 𝑘 ∈ ℕ 2-106 

avec ℎ𝑒𝑖 le rang d’harmonique atténué par l’inclinaison des encoches. En général, ce sont les harmoniques pour 
𝑘 = 1 qui présentent l’amplitude la plus élevée.  
 

Les coefficients d’inclinaison d’encoche et d’aimants donnés par les relations (2-107 et 2-114), rentrent 
en compte également dans le calcul du coefficient de bobinage global effectif, donné par l’équation (2-108). Ils 
réduisent l’amplitude du fondamental de la FEM et FMM en plus des harmoniques ciblées. En effet, le coefficient 
global effectif de bobinage tient compte de trois coefficients : coefficients de distribution 𝑘𝑑, de répartition 𝑘𝑟 et 
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d’inclinaison 𝑘𝑖. Les relations (2-35 et 2-36) tiennent déjà compte des coefficients de distribution et de répartition. 
Un compromis doit donc être réalisé sur le choix de la valeur de l’angle d’inclinaison, car pour les machines à 
faible nombre d’encoches inclinées d’un pas dentaire, la diminution de la densité de couple électromagnétique est 
plus importante que pour les machines présentant un 𝑁𝑒𝑝𝑝 > 1. D’autre part, plus le nombre de blocs d’aimants 
augmente, meilleure est la diminution des harmoniques de la FEM. 

𝑘𝑎𝑖 = 𝑐𝑜𝑠 (
ℎ𝑎𝑖 . 𝜋

2𝑝𝑒
)       𝑎𝑣𝑒𝑐 𝑘 ∈ ℕ 2-107 

avec ℎ𝑎𝑖 le rang d’harmonique atténué par l’inclinaison des aimants et 𝑝𝑒 le pas d’encoche. 

𝑘𝑤𝑒𝑓𝑓 = 𝑘𝑑𝑘𝑟𝑘𝑖 = 𝑘𝑤𝑘𝑖 2-108 

L’ondulation de couple provoquée par la présence de la denture statorique peut également être réduite en 
prenant une ouverture d’encoche la plus faible possible. Enfin, l’inclinaison du paquet de tôles influence également 
d’un point de vue mécanique le comportement de la machine. Lorsque la machine n’est pas vrillée, la force de 
Laplace qui s’exerce sur l’induit est purement tangentielle tandis que lorsque le stator est incliné, les courants ne 
sont plus parallèles mais inclinés, ce qui a pour effet de créer une composante axiale dans la force de Laplace 
pouvant générer des efforts axiaux néfastes et relativement importants lors de régimes transitoires. D’autres 
techniques permettant de réduire les ondulations de couple par la réduction du couple de détente sont à envisager 
si l’inclinaison d’encoche n’est pas une solution adaptée à la machine concernée telles que, l’augmentation de 
l’épaisseur d’entrefer, dans une limite raisonnable, car ce dernier procédé diminue également le fondamental du 
flux [150]. 
 

Donc, si nous prenons en compte l’effet d’encoche [146] dans notre modèle analytique, comme pour les 
simulations numériques détaillées sur la Figure 2-25, ou encore via la prise en compte de la fonction de perméance 
relative, donnée par la relation (2-100), dans le calcul des grandeurs intrinsèques de la machine, nous pouvons 
prendre en considération analytiquement l’effet d’inclinaison d’un vrillage linéaire par la relation : 

𝑋𝑑(𝜃𝑟) =∑𝑋𝑐𝑛

∞

𝑛=1

𝑐𝑜𝑠(𝑛𝜃𝑟) + 𝑋𝑠𝑛𝑠𝑖𝑛(𝑛𝜃𝑟) 2-109 

𝑋𝑖(𝜃𝑟) =
1

𝐿𝑓
∫ 𝑋𝑑 (𝜃𝑟 −

𝛼𝑧

𝐿𝑓
)𝑑𝑧

𝐿𝑓

0

 2-110 

avec 𝑋𝑑(𝜃𝑟) une grandeur de machine non vrillée qui dépend de 𝜃𝑟, par exemple, le flux, l’induction ou encore le 
couple, qui peut se décomposer en séries de Fourier, 𝑋𝑖(𝜃𝑟) une fonction de cette même grandeur pour une machine 
vrillée prenant en compte la variation linéaire d’inclinaison comme une fonction de 𝐿𝑓 la longueur axiale de la 
machine et 𝛼 l’angle d’inclinaison en [𝑟𝑎𝑑] exprimé directement en fonction de 𝑘𝑖 l’inclinaison normalisée 
correspondant à un nombre de pas d’encoche inclinée sur la longueur axiale 𝐿𝑓, donné par : 

𝛼 =
2𝜋𝑘𝑖
𝑁𝑒

 2-111 

𝑋𝑖(𝜃𝑟) =
1

𝐿𝑓
∫ (∑𝑋𝑐𝑛

∞

𝑛=1

𝑐𝑜𝑠 (𝑛 (𝜃𝑟 −
𝛼. 𝑧

𝐿𝑓
)) + 𝑋𝑠𝑛𝑠𝑖𝑛(𝑛(𝜃𝑟 −

𝛼. 𝑧

𝐿𝑓
)))𝑑𝑧

𝐿𝑓

0

 2-112 

𝑋𝑖(𝜃𝑟) =∑ 𝑠𝑖𝑛𝑐(
𝑛𝛼

2
)(𝑋𝑐𝑛𝑐𝑜𝑠 (𝑛 (𝜃𝑟 −

𝛼

2
))+ 𝑋𝑠𝑛𝑠𝑖𝑛 (𝑛 (𝜃𝑟 −

𝛼

2
)))

∞

𝑛=1

 2-113 

avec 𝑠𝑖𝑛𝑐(𝑛𝛼
2
) le facteur d’inclinaison. Il est à noter qu’un choix approprié de 𝑘𝑖 permet d’annuler le terme 𝑠𝑖𝑛𝑐(𝑛𝛼

2
). 

Par conséquent, le rang de l’harmonique 𝑛 est annulé pour : 
𝑁𝑒
𝑛
= 𝑘𝑖 2-114 

La Figure 2-25 résume la prise en compte de l’effet d’encoches et de l’inclinaison des dents sur l’allure de la FEM 
d’une machine non vrillée à l’origine prise pour exemple. La machine considérée est une MSAP à flux radial à 
aimants en forme de tuiles à polarisation parallèle montés en surface d’un rotor cylindrique. L’expression de la 
FEM est traduite analytiquement par la relation (2-109). Nous appliquons ensuite la relation (2-113) pour tenir 
compte d’une inclinaison des dents du stator d’un angle correspondant à un pas d’encoche. Nous l’avons ensuite 
comparé à la FEM calculée analytiquement sans tenir compte des effets d’encoches.  
 
 



Chapitre 2 
 

 
 
  63 

 
Figure 2-25 : Force électromotrice de la phase A obtenue pour la machine du cas 1) 𝑁𝑒 = 12  𝑝 = 5 

On note une forte similitude des allures de la FEM pour les encoches inclinées avec la FEM qui ne tient pas compte 
de l’effet de dentures. Enfin, on observe bien une diminution des ondulations entre les courbes de la FEM d’une 
machine non vrillée et la FEM de la machine dont les encoches sont inclinées. 
 

 Calcul des paramètres intrinsèques de la machine 

2.5.4.1 Calcul du flux et des paramètres d’inductance 

A présent, pour vérifier nos résultats du paragraphe 2.4.2.4 et gagner en précision dans le 
prédimensionnement de la machine, nous avons opté pour la détermination des paramètres d’inductance par le 
calcul analytique du champ. Le flux d’induction magnétique à travers une surface 𝑆 délimitée par un contour 𝐶 est 
donnée par : 

ϕB,s=∬ �⃗⃗� 𝑑𝑠⃗⃗⃗⃗⃗ = ∫ 𝐴𝑑𝑙⃗⃗⃗⃗
𝐶𝑠

 2-115 

Les bobines élémentaires d’une phase sont supposées toutes connectées en série et le flux par phase peut être 
déterminé par la relation suivante en sommant les flux élémentaires de chaque bobine le long du stator : 

𝜙𝑘𝑒 = 𝑅𝑠𝑐𝐿𝑓∫ 𝐴𝑒(𝑅𝑠𝑐 , 𝜃, 𝑡)𝐶𝑘𝑒(𝜃)𝑑𝜃
2𝜋

0

 2-116 

A partir de l’équation (2-116) précédente, si 𝐴𝑒(𝑅𝑠𝑐 , 𝜃, 𝑡) correspond à la solution du potentiel vecteur uniquement 
en présence des courants dans la zone de l’entrefer, les inductances propres et mutuelles et peuvent être définies 
par : 

𝜙𝑘−𝑘 = 𝑅𝑠𝑐𝐿𝑓∫ 𝐴𝑒𝑘(𝑅𝑠𝑐 , 𝜃)𝐶𝑘𝑒(𝜃)𝑑𝜃
2𝜋

0

 2-117 

𝜙𝑗−𝑘 = 𝑅𝑠𝑐𝐿𝑓∫ 𝐴𝑒𝑗(𝑅𝑠𝑐 , 𝜃)𝐶𝑘𝑒(𝜃)𝑑𝜃
2𝜋

0

 2-118 

𝐿𝑘−𝑘 =
𝜙𝑘−𝑘
𝐼𝑘

      𝑒𝑡     𝐿𝑗−𝑘 =
𝜙𝑗−𝑘
𝐼𝑗

 2-119 

avec 𝜙𝑘−𝑘 le flux capté par la phase 𝑘 quand la phase 𝑘 est alimentée par un courant constant 𝐼𝑘, 𝜙𝑗−𝑘 le flux capté 
par la phase 𝑘 quand la phase 𝑗 est alimentée par un courant constant 𝐼𝑗.  
 
Tout calcul fait, il vient : 

𝜙𝑘−𝑘 = 𝑅𝑠𝑐𝐿𝑓𝜋∑ [[𝑎𝑒𝑘𝑛𝑅𝑠𝑐
𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏 + 𝑏𝑒𝑘𝑛𝑅𝑠𝑐

−𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏]𝐶𝑐𝑛 + [𝑐𝑒𝑘𝑛𝑅𝑠𝑐
𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏 + 𝑑𝑒𝑘𝑛𝑅𝑠𝑐

−𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏]𝐶𝑠𝑛]

∞

𝑛=1

 2-120 
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𝜙𝑗−𝑘 = 𝑅𝑠𝑐𝐿𝑓𝜋∑

[
 
 
 
 
 
 
 
 
 
([𝑎𝑒𝑗𝑛𝑅𝑠𝑐

𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏 + 𝑏𝑒𝑗𝑛𝑅𝑠𝑐
−𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏]𝐶𝑐𝑘𝑛 + [𝑐𝑒𝑗𝑛𝑅𝑠𝑐

𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏 + 𝑑𝑒𝑗𝑛𝑅𝑠𝑐
−𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏]𝐶𝑠𝑘𝑛)

𝑐𝑜𝑠 (𝑛((𝑗 − 𝑘)
2𝜋

𝑞
+ 𝑇𝑏𝑜𝑏(𝜃𝑐0+(𝑠2 − 𝑠1)𝜙𝑒)))

+([𝑐𝑒𝑗𝑛𝑅𝑠𝑐
𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏 + 𝑑𝑒𝑗𝑛𝑅𝑠𝑐

−𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏]𝐶𝑐𝑘𝑛 − [𝑎𝑒𝑗𝑛𝑅𝑠𝑐
𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏 + 𝑏𝑒𝑗𝑛𝑅𝑠𝑐

−𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏]𝐶𝑠𝑘𝑛)

𝑠𝑖𝑛(𝑛((𝑗 − 𝑘)
2𝜋

𝑞
+ 𝑇𝑏𝑜𝑏(𝜃𝑐0+(𝑠2 − 𝑠1)𝜙𝑒)))

]
 
 
 
 
 
 
 
 
 

∞

𝑛=1
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avec 𝑎𝑒𝑘𝑛 𝑏𝑒𝑘𝑛 𝑐𝑒𝑘𝑛 𝑑𝑒𝑘𝑛   les constantes du potentiel vecteur dans l’entrefer quand la phase 𝑘 est alimentée, 
respectivement pour la phase 𝑗 dans l’équation (2-121). Avec la propriété d’orthogonalité des fonctions 
trigonométriques, tous les termes de polarité différente s’annulent après intégration sur [0 , 2π]. 
 

Le calcul des paramètres d’inductances par le calcul analytique du champ doit faire l’objet d’une 
correction par la prise en compte des inductances de fuite. En effet, une partie du flux magnétisant créé par les 
courants n’est pas captée par le bobinage ou par le rotor. On parle de flux de fuites pouvant emprunter différents 
chemins privilégiant ceux dont la perméabilité est la plus grande. Certains traversent uniquement les encoches ou 
bien les encoches ainsi que l’entrefer lorsque l’entrefer est très petit et en présence d’encoches profondes. Les flux 
de fuites non captés par le rotor correspondent aux flux de fuites d’encoche qui ne contribuent pas à la création de 
couple. D’autres fuites sont localisées également autour des têtes des bobines ainsi que dans le flux d’entrefer à 
travers son contenu harmonique d’espace, appelé fuites différentielles, car elles ne contribuent pas à la création 
d’un flux magnétisant. Les différents parcours des flux de fuite sont résumés sur la Figure 2-26 ci-dessous. 

 
 

                        
(a) (b) 

 
(c) 

Figure 2-26 : Flux de fuites retrouvés principalement dans les [40]  
(a) Encoches (b) Dents (c) Têtes de bobines 

 
Nous avons donc repris une formulation correspondant à la géométrie des encoches donnée par les 

relations (2-122 et 2-125) afin de les intégrer dans nos calculs d’inductance. Les inductances de fuite dans les têtes 
de bobines sont déterminées au travers des règles de dimensionnement au paragraphe (4.4). Les flux de fuites 
différentielles sont déterminés à partir de chaque harmonique d’espace dans l’induction sous un pôle. Les 
inductances de fuites différentielles sont calculées à partir de la division du flux sous un pôle, par le courant associé 
à chaque harmonique. L’évaluation de ces inductances peut se révéler fastidieuse. Dans [151], l’auteur propose 
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une méthode analytique exacte afin de les exprimer simplement. En résumé, selon [40], l’inductance de fuite 
d’encoches est définie par : 

𝐿𝛾𝑒 = 𝜇0𝐿𝑒𝑓𝑓𝑁𝑠
2𝜆𝑒 = 𝜇0

𝑁𝑒
𝑞
𝐿𝑒𝑓𝑓𝑁𝑐

2𝜆𝑒  2-122 

avec 𝐿𝑒𝑓𝑓 la longueur effective de la machine, 𝑁𝑠 le nombre de spires totales connectées en série pour une phase, 
𝑁𝑐 le nombre de conducteurs dans une encoche et 𝜆𝑒 le facteur de perméance dépendant de la forme de l’encoche 
et du type de bobinage défini par : 

𝜆𝑒 = 𝑘1 (
ℎ𝑒 − ℎ′

3𝑙𝑏
)+ 𝑘2 (

ℎ𝑒
3𝑙𝑏

+
ℎ𝑖
𝜃𝑒
+

ℎ𝑣
𝑙𝑏 − 𝜃𝑒

. 𝑙𝑛
𝑙𝑏
𝜃𝑒
) +

ℎ′

4𝑙𝑏
 2-123 

avec ℎ𝑣  la hauteur correspondant à la zone d’air dans l’encoche, 𝑙𝑏 la largeur basse de l’encoche, ℎ′ la hauteur 
correspondant au vide entre les couches de conducteurs, 𝑘1 et 𝑘2 les facteurs de correction de bobinage prenant en 
compte le coefficient de raccourcissement défini par : 

𝑘1 = 1−
9

16
𝜅𝑟     𝑒𝑡    𝑘2 = 1 −

3

4
𝜅𝑟 2-124 

avec 𝜅𝑟  le coefficient de raccourcissement. Toujours selon [40], l’inductance de fuite des dents peut également se 
définir par : 

𝐿𝛾𝑑 = 𝜇0𝐿𝑒𝑓𝑓𝑁𝑠
2𝜆𝑑 = 𝜇0

𝑁𝑒
𝑞
𝐿𝑒𝑓𝑓𝑁𝑐

2𝜆𝑑 2-125 

avec 𝜆𝑑  le facteur de perméance dépendant de l’ouverture d’encoche et de l’épaisseur de l’entrefer défini par : 

𝜆𝑑 = 𝑘2(
5 (

𝑒
𝜃𝑒
)

5 + 4 (
𝑒
𝜃𝑒
)
) 2-126 

 

2.5.4.2 Calcul de la FEM et du couple électromagnétique 

Selon l’équation (2-116) si 𝐴𝑒(𝑅𝑠𝑐 , 𝜃, 𝑡) correspond à présent à la solution du potentiel vecteur dans 
l’entrefer avec les aimants comme unique source du champ quand la position du rotor est égale à 𝜃𝑟, le flux dans 
la phase 𝑘 devient : 

𝜙𝑘𝑣𝑎(𝜃𝑟) = 𝑅𝑠𝑐𝐿𝑓∫ 𝐴𝑒(𝑅𝑠𝑐 , 𝜃, 𝜃𝑟)𝐶𝑘𝑒(𝜃)𝑑𝜃
2𝜋

0

 2-127 

avec 𝐴𝑒(𝑅𝑠𝑐 , 𝜃, 𝜃𝑟) la solution du potentiel vecteur dans l’entrefer avec les aimants. La force électromotrice pour 
chaque phase peut alors être obtenue par la relation suivante : 

𝑒𝑘𝑒 =
𝑑𝜙𝑘𝑣𝑎(𝜃𝑟)

𝑑𝜃𝑟
.
𝑑𝜃𝑟
𝑑𝑡

 2-128 

avec 𝜙𝑘𝑣𝑎(𝜃𝑟) le flux des aimants capté par la phase 𝑘. Nous constatons qu’à partir de la fonction de distribution 
spatiale des conducteurs déterminée grâce à la méthode de génération automatique de bobinage, il devient possible 
d’obtenir le flux à vide. Les différentes relations de flux sont exprimées simplement en fonction de la distribution 
du potentiel vecteur le long de la surface du stator et de la fonction de distribution spatiale des conducteurs. Tout 
calcul fait, il vient : 

𝜙𝑘𝑣𝑎(𝜃𝑟) = 𝜋𝑅𝑠𝑐𝐿𝑓 ∑

[
 
 
 
 
 
 
 
 
 
([𝑎𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐

𝑛𝑁𝑥 + 𝑏𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐
−𝑛𝑁𝑥]𝐶𝑐𝑘𝑚 + [𝑐𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐

𝑛𝑁𝑥 + 𝑑𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐
−𝑛𝑁𝑥]𝐶𝑠𝑘𝑚)

𝑐𝑜𝑠(𝑛𝑁𝑥 ((𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞𝑁𝑥
+ 𝜃𝑟 + 𝜃0+(𝑠 − 1)𝜙𝑒))

+([𝑐𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐
𝑛𝑁𝑥 + 𝑑𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐

−𝑛𝑁𝑥]𝐶𝑐𝑘𝑚 − [𝑎𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐
𝑛𝑁𝑥 + 𝑏𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐

−𝑛𝑁𝑥]𝐶𝑠𝑘𝑚)

𝑠𝑖𝑛(𝑛𝑁𝑥 ((𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞𝑁𝑥
+ 𝜃𝑟 + 𝜃0+(𝑠 − 1)𝜙𝑒))

]
 
 
 
 
 
 
 
 
 

∞

𝑛=1       
𝑚=𝑛𝑁𝑥

 2-129 

avec 𝑁𝑥 = 𝑝𝑝𝑐𝑚(𝑝, 𝑇𝑏𝑜𝑏) le plus petit commun multiple (ppcm) de la périodicité du bobinage et du nombre de paires 
de pôles, 𝜃𝑟 la position du rotor, 𝑎𝑒𝑚 𝑏𝑒𝑚 𝑐𝑒𝑚  𝑑𝑒𝑚  les constantes de la solution particulière du potentiel vecteur 
dans l’entrefer en présence des aimants uniquement.  
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𝑒𝑘𝑒 = 𝜋𝑅𝑠𝑐𝐿𝑓Ω𝑁𝑥 ∑ 𝑛

[
 
 
 
 
 
 
 
 
 
([𝑐𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐

𝑛𝑁𝑥 + 𝑑𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐
−𝑛𝑁𝑥]𝐶𝑐𝑘𝑚 − [𝑎𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐

𝑛𝑁𝑥 + 𝑏𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐
−𝑛𝑁𝑥]𝐶𝑠𝑘𝑚)

𝑐𝑜𝑠 (𝑛𝑁𝑥 ((𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞𝑁𝑥
+ 𝜃𝑟 + 𝜃0+(𝑠 − 1)𝜙𝑒))

−([𝑎𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐
𝑛𝑁𝑥 + 𝑏𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐

−𝑛𝑁𝑥]𝐶𝑐𝑘𝑚 + [𝑐𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐
𝑛𝑁𝑥 + 𝑑𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐

−𝑛𝑁𝑥]𝐶𝑠𝑘𝑚)

𝑠𝑖𝑛(𝑛𝑁𝑥 ((𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞𝑁𝑥
+ 𝜃𝑟 + 𝜃0+(𝑠 − 1)𝜙𝑒))

]
 
 
 
 
 
 
 
 
 

∞

𝑛=1       
𝑚=𝑛𝑁𝑥

 2-130 

avec 𝛺 la vitesse mécanique de rotation. 
 

Concernant la détermination du couple électromagnétique, la formulation du tenseur de Maxwell est 
habituellement utilisée [45], [123], [135]–[137]. Cependant, le couple électromagnétique peut être déterminé à 
partir de la méthode des travaux virtuels par la dérivée de la co-énergie magnétique dans l’entrefer [152] : 

𝛾𝑒𝑚(𝜃𝑟) =
𝜕𝑊𝑚

′ (𝑖, 𝜃𝑟)

𝜕𝜃𝑟
|
𝑖=𝑐𝑠𝑡

 2-131 

𝛾𝑒𝑚(𝜃𝑟) =∑∑
𝑒𝑘𝑒(𝜃𝑟)𝑖𝑘𝑒(𝜃𝑟)

𝛺

𝑞

𝑘=1

𝑠

𝑒=1

=∑∑
𝑑𝜙𝑘𝑣𝑎(𝜃𝑟)

𝑑𝜃𝑟

𝑞

𝑘=1

. 𝑖𝑘𝑒(𝜃𝑟)

𝑠

𝑒=1

 2-132 

avec 𝑊𝑚
′  la co-énergie magnétique dont la variation est supposée faible dans le fer et les aimants devant celle de 

l’entrefer. La relation 2-132 est valable selon certaines hypothèses, c'est-à-dire, dans le cas d’un fonctionnement 
en régime linéaire non saturé pour une machine synchrone autopilotée. 𝑖𝑘(𝜃𝑟) correspond au courant de chaque 
phase défini comme une fonction de la position du rotor 𝜃𝑟 par la relation : 

𝑖𝑘𝑒(𝑡) = 𝑖𝑘𝑒(𝜃𝑟(𝑡)) = 𝑖𝑘𝑒(𝜃𝑟) 2-133 

soit : 

𝑖𝑘𝑒(𝜃𝑟) =∑𝐼𝑐𝑙

∞

𝑙=1

𝑐𝑜𝑠 (𝑙 (𝑝𝜃𝑟 − (𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞
− 𝑝(𝑠 − 1)𝜙𝑒 − 𝜓))

+ 𝐼𝑠𝑙𝑠𝑖𝑛(𝑙 (𝑝𝜃𝑟 − (𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞
− 𝑝(𝑠 − 1)𝜙𝑒 −𝜓)) 

2-134 

avec 𝜃𝑟 ±𝜓 l’angle de charge et 𝜓 le déphasage entre le courant et la FEM ou l’angle de calage permettant de 
maximiser le couple électromagnétique. Tout calcul fait, il vient :  

𝛾𝑒𝑚(𝜃𝑟) = 𝜋𝑅𝑠𝑐𝐿𝑓𝑁𝑥 × 

(

  
 
∑∑∑ ∑ 𝑛

[
 
 
 
 
  𝛾𝑐𝑚𝑙

± 𝑐𝑜𝑠 ((𝑛𝑁𝑥 ± 𝑙𝑝)𝜃𝑟 + (𝑛 ± 𝑙)(𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞
± 𝑛𝑁𝑥𝜃0+ (𝑛𝑁𝑥 ± 𝑙𝑝)(𝑠 − 1)𝜙𝑒 ± 𝑙𝜓)

+𝛾𝑠𝑚𝑙
± 𝑠𝑖𝑛((𝑛𝑁𝑥 ± 𝑙𝑝)𝜃𝑟 + (𝑛 ± 𝑙)(𝑘 − 1)

2𝜋

𝑞
± 𝑛𝑁𝑥𝜃0 + (𝑛𝑁𝑥 ± 𝑙𝑝)(𝑠 − 1)𝜙𝑒 ± 𝑙𝜓)

]
 
 
 
 
 

∞

𝑛=1
𝑚=𝑛𝑁𝑥

∞

𝑙=1

𝑞

𝑘=1

𝑒

𝑠=1

)
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avec : 

𝛾𝑐𝑚𝑙
+ =

𝛿𝑚𝐼𝑐𝑙 + 𝜗𝑚𝐼𝑠𝑙
2

       𝑒𝑡       𝛾𝑐𝑚𝑙
− =

𝛿𝑚𝐼𝑐𝑙 − 𝜗𝑚𝐼𝑠𝑙
2

 2-136 

𝛾𝑠𝑚𝑙
+ =

𝛿𝑚𝐼𝑠𝑙 − 𝜗𝑚𝐼𝑐𝑙
2

       𝑒𝑡       𝛾𝑠𝑚𝑙
− =

−𝛿𝑚𝐼𝑠𝑙 − 𝜗𝑚𝐼𝑐𝑙
2

 2-137 

avec : 

𝛿𝑚 = [𝑐𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐
𝑛𝑁𝑥 + 𝑑𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐

−𝑛𝑁𝑥]𝐶𝑐𝑘𝑚 − [𝑎𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐
𝑛𝑁𝑥 + 𝑏𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐

−𝑛𝑁𝑥]𝐶𝑠𝑘𝑚 2-138 

𝜗𝑚 = [𝑎𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐
𝑛𝑁𝑥 + 𝑏𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐

−𝑛𝑁𝑥]𝐶𝑐𝑘𝑚 + [𝑐𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐
𝑛𝑁𝑥 + 𝑑𝑒𝑚𝑅𝑠𝑐

−𝑛𝑁𝑥]𝐶𝑠𝑘𝑚 2-139 

De toute évidence, le nombre de paires de pôles au stator et au rotor doit être identique. Dans le cas 
contraire, la perte de couple est drastique, car les ondes fondamentales ne participent plus à la création du couple. 
Ce sont alors les harmoniques et sous harmoniques qui assurent ce rôle. Le couple moyen n’est créé que par 
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l’interaction des harmoniques de même rang des ondes décrivant la répartition spatiale des sources de champ. Par 
exemple, si la séquence d’un bobinage correspond à une fonction de distribution des conducteurs sinus, comme 
c’est le cas pour un pas diamétral, si les courants d’alimentation sont de forme sinus et si la couche d’aimants est 
de forme cosinus, comme c’est le cas pour des blocs aimantés radialement, alors le couple moyen n’est créé que 
par les ondes fondamentales des sources. Les ondulations de couple sont créées par l’interaction des rangs 𝑛 et 𝑙 
tels que, la somme (𝑛 ± 𝑙) soit un multiple de 𝑞, c'est-à-dire, (𝑛 ± 𝑙) = 𝑒. 𝑞 avec e entier. Au Chapitre 3, nous 
verrons plus en détail l’interaction des ondes des sources du champ sur le couple d’une machine. Concernant le 
couple de détente, nous l’avons déterminé séparément au paragraphe (2.5.3). 
 

L’algorithme développé qui correspond à l’architecture de la seconde partie de l’outil, c'est-à-dire, le 
modèle analytique de la MSAP et de la MSAPDE, est détaillé en Annexe A qui mentionne les différentes fonctions 
imbriquées permettant de calculer les paramètres de sortie. L’ensemble des relations explicitées au paragraphe 
(2.5) y sont réunies. 
 

2.6 Validation 

Afin de valider les résultats issus du modèle analytique, nous les avons classiquement comparés avec 
ceux issus d’un modèle numérique résolu avec un logiciel commercial aux E.F. ANSYS « Maxwell ». Pour chaque 
simulation, nous veillerons à ne pas modifier le maillage, ni à changer de formulation pour éviter d’éventuelles 
disparités dans les résultats obtenus. Nous resterons en deux dimensions pour toutes les simulations. Cela nous 
permet de réduire le temps de modélisation et de calcul. Nous rappelons succinctement la méthode et la démarche 
utilisées sous le logiciel aux EF dans le cadre de la comparaison et de la validation de nos résultats analytiques. 
Avec la méthode des E.F., le champ électromagnétique est calculé en résolvant les quatre équations de Maxwell 
qui relient le champ magnétique �⃗⃗⃗�, le champ électrique �⃗⃗�, l’induction magnétique �⃗⃗� et l’induction électrique �⃗⃗⃗� 
dans le cadre de l’approximation des états quasi-stationnaires, de la même manière que dans le cadre des 
hypothèses de notre modèle analytique. Il en est de même pour le flux dans une phase, qui est calculé directement 
à partir du potentiel vecteur magnétique dans les encoches. Les FEM sont ensuite calculées à partir du flux par 
phase. Selon le type des courants d’alimentation continu, sinusoïdal ou quelconque, un mode de résolution du 
problème est déterminé. En effet, on choisira le régime temporel ou transitoire pour un courant de forme 
quelconque. Ce mode de résolution permet de calculer les courants induits et permet de définir une structure 
d’alimentation. Si les courants et les autres grandeurs électriques sont purement sinusoïdales, on choisira le régime 
magnéto-harmonique ou courant induit qui permet de calculer les courants induits et permet de définir un circuit 
électrique d’alimentation à composant passifs et actifs. Enfin, si le courant est continu, comme c’est le cas dans la 
détermination des paramètres d’inductance, on choisira le mode magnétostatique pour lequel la résolution est 
menée en posant 𝜕𝐴

𝜕𝑡
= 0. Pour ce dernier mode de résolution, les densités de courant sont imposées. Dans le cadre 

des simulations pour l’obtention des paramètres de couple, nous utiliserons le régime transitoire en considérant un 
mouvement du rotor par la définition d’une bande de roulement, technique classique utilisée dans les logiciels aux 
E.F., qui consiste à mailler l’entrefer de manière irrégulière pour un déplacement donné. Par contre, afin de ne pas 
cumuler d’erreurs numériques sur le calcul du couple, nous veillerons à imposer un maillage de l’entrefer le plus 
régulier possible, dont la taille de chaque élément est égale au pas de déplacement.  
 

Nous commençons les comparaisons avec le calcul des paramètres d’inductance que nous avons effectué 
à la fois à partir du théorème d’Ampère et des fonctions de bobinage, dénommé méthode « 1D », puis à partir du 
potentiel vecteur, dénommé méthode « 2D », pour les cas de machine pris en exemple au paragraphe (2.4.2.2) et 
dont les valeurs de paramètres conceptuels ont été choisies arbitrairement. Selon le Tableau 6, nous constatons 
que la méthode « 2D » fournit des résultats satisfaisants en ce qui concerne les paramètres d'inductance et plus 
précis que la méthode « 1D ». Les écarts de valeurs constatés entre les résultats issus des EF et les deux méthodes 
proviennent des effets d’encoche et des flux de fuites non pris en compte dans les calculs analytiques. Une forte 
disparité dans les résultats des inductances mutuelles pour le cas I) est également observée avec la méthode « 1D 
»  même si pour les autres cas de bobinage les résultats restent corrects. 

 
Tableau 6 : Inductance de phase 

 L [mH] 
 Sol I) Sol II) Sol III) Sol IV) ε max ε moy 

1D  2.72 8.3 28.3 25.4 52% 22% 
2D  3.3 8.9 27.6 24.7 42% 19% 
EF 5.65 11.5 29.56 26 − − 
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 M [mH] 
 Sol I) Sol II) Sol III) Sol IV) ε max ε moy 

1D 0.0234 −2.8 −11.38 −11.4 100% 52% 
2D −0.406 −2.7 −10.7 −10.8 46% 25% 
EF −0.462 −2.7 −7.6 −7.4 − − 

 
Tableau 7 : Inductance propre de phase 

L+Ll [mH] Sol I) Sol II) Sol III) Sol IV) ε max ε moy 
1D 4.97 10.85 29.96 27.65 12% 6% 

2D  5.55 11.45 29.27 26.95 4% 2% 
EF 5.65 11.5 29.56 26 − − 

 
Lorsque nous prenons en compte les flux de fuites d’encoche dans le calcul des paramètres d’inductance à partir 
des relations (2-122 et 2-125), les écarts maximum et moyen entre les deux méthodes et les EF diminuent 
nettement. Les résultats sont résumés dans le Tableau 7. 
 
 

 
Figure 2-27 : Comparaison de la force électromotrice de la phase A obtenue pour la machine du cas 1) 𝑁𝑒 =

12  𝑝 = 5 

 

 
Figure 2-28 : Comparaison du couple électromagnétique obtenu pour la machine du cas 1) 𝑁𝑒 = 12  𝑝 = 5 
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Tableau 8 : Couple électromagnétique pour la machine cas 1) 𝑁𝑒 = 12 𝑝 = 5 

Pour  𝜓 =
𝜋

2
 < 𝛾𝑒𝑚 > [Nm] Ondulation [Nm] Taux d’ondulation [%] 

2D sans 𝑆𝑒𝑓𝑓 6.57 0.02 0.31 

2D avec 𝑆𝑒𝑓𝑓 6.48 0.3 4.63 
EF 6.45 0.26 4 

 
Concernant l’analyse de la FEM et du couple électromagnétique, comme nous pouvons l’observer sur les Figure 
2-27 et Figure 2-28, les calculs sont relativement précis. Grâce à l’induction à vide modulée par l’effet d’encoche, 
les écarts entre le modèle et les EF concernant la valeur moyenne ainsi que l’ondulation de couple diminuent selon 
le Tableau 8. Les allures des courbes de la FEM et du couple sont également améliorées par la prise en compte de 
l’effet d’encoche grâce à la fonction de perméance relative donnée par la relation (2-100).  
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2.7 Conclusion 

L’application développée s’appuie sur une méthode analytique très concise qui permet de générer et de 
caractériser automatiquement la plupart des solutions de bobinages équilibrés, pour plusieurs topologies 
structurelles, selon des critères de conception donnés et ce, à partir d’un nombre limité de paramètres d’entrée. En 
effet, pour choisir une solution de bobinage, la première étape consiste à choisir une structure par le triplet 𝑁𝑒 , 𝑝, 𝑞 
dont dépend des effets parasites plus ou moins importants tels que, le niveau de couple de détente et les vibrations. 
A partir de cette structure, le choix se porte sur la distance des conducteurs élémentaires aller et retour dont dépend 
les facteurs de bobinage pour les différentes harmoniques. De ces facteurs, on estime la densité, le niveau 
d’ondulation de couple ainsi que le niveau de pertes par courants induits dans les aimants. De la solution 
particulière de bobinage retenue par le concepteur, on calcule la fonction de distribution spatiale des conducteurs 
à partir de laquelle sera déterminée l’ensemble des paramètres électromagnétiques intrinsèques de la machine.  

 
Pour ce faire, nous avons défini les expressions analytiques d’un modèle générique pour tous les types de 

bobinages. L’outil développé permet aussi de modéliser rapidement et précisément toutes formes de couches 
d’aimants déposés orientés, quasi ou full Halbach. Le modèle analytique se base sur une méthode analytique 
correcte et rapide qui détermine les paramètres électromagnétiques de la MSAP, cela directement en lien avec la 
configuration de bobinage et d’aimant choisie, selon un nombre de paramètres d’entrée limité. L’application 
présente des résultats corrects avec des écarts entre les résultats obtenus par EF et le modèle analytique inférieurs 
à 7%. 

La méthode développée et implémentée dans un outil développé sous l’environnement Matlab a pu être 
testée et utilisée au sein de l’équipe pour vérifier, déterminer et caractériser des configurations de bobinage dans 
le cadre de la conception de machines pour les projets suivants : 

- EcoInnov 2EI : machine synchrone à rotor bobiné triphasée 𝑁𝑒 = 54  𝑝 = 3 à pas raccourci 𝑅 = 8

9
 double 

couche. 
- Renault : machine synchrone à réluctance variable à quatre phases 𝑁𝑒 = 16  𝑝 = 2 à pas diamétral double 

couche. 
- CNES : machine magnétohydrodynamique triphasée 𝑁𝑒 = 21  𝑝 = 2 𝑞 = 3 à pas diamétral simple couche. 
- SupAero : machine synchrone à aimants permanents triphasée 𝑁𝑒 = 9  𝑝 = 3 à pas fractionnaire double 

couche. 
TechnoFan : machine synchrone 𝑁𝑒 = 45  𝑝 = 4 𝑞 = 3 à pas fractionnaire double couche. 
 
L’outil développé permet d’apporter une aide au prédimensionnement de MSAP et MSAPDE. Selon les 

besoins d’une application donnée, la précision de l’outil pour le calcul des paramètres d’inductance peut cependant 
être améliorée en levant certaines hypothèses simplificatrices qui définissent le cadre actuel de modélisation ou en 
incluant, par exemple, un calcul de pertes des têtes de bobine. Ces calculs sont néanmoins intégrés au Chapitre 3 
dans le processus de dimensionnement en couple. 
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3.1 Introduction 

Le processus de conception est une opération plus ou moins longue selon le choix de la modélisation, 
analytique ou numérique, nécessitant plusieurs itérations. Le but de notre démarche, qui rejoint la tendance 
actuelle, est de proposer des outils (analytiques et numériques) aux concepteurs en automatisant certaines étapes. 
Dans cette optique, nous avons souhaité développer des outils d’analyse et d’aide au dimensionnement intégrant 
les contraintes de la machine et de son convertisseur. La question principale du choix optimal de la topologie de 
bobinage et de l’aimantation se pose de manière légitime. En effet, la qualité du couple en dépend directement. Ce 
choix optimal peut passer par un problème général d’optimisation ou bien par la modélisation analytique d’une 
structure simplifiée d’une machine de façon à pouvoir itérer et converger sur un vecteur de dimensions et de 
paramètres structurels d’une machine optimale. Nous pensons que le développement d’un problème complet 
d’optimisation, à savoir la disposition des bobinages en fonction des aimants mais surtout en fonction d’un courant 
d’alimentation donné, revêt un intérêt particulier dans la détermination d’un couple optimal, tout en respectant les 
contraintes de l’application visée. Cette problématique de disposition constitue une possibilité de déterminer 
rapidement une adéquation des sources du champ avec un courant d’alimentation donné, pour une structure de 
machine donnée. 

Pour appuyer notre démarche, nous reprenons notamment les travaux de [153] qui distingue deux grandes 
familles de bobinage utilisées pour les MSAP, selon leur type d’alimentation, AC ou DC. En effet, le choix du 
bobinage se porte sur des exigences différentes selon le type d’alimentation : 

- une FEM à vide sinusoïdale pour une alimentation « sinus », avec une conduction de chaque bras du 
convertisseur pendant une période de 180°, dont trois interrupteurs conduisent en même temps et 
sont opérés par une commande à modulation des largeurs d’impulsion intersective MLI, associée à 
un codeur de position.  

- une FEM à vide trapézoïdale pour une alimentation « dc », avec une période de conduction de 
« 120° » pour chaque bras du convertisseur, dont deux interrupteurs conduisent en même temps. 
Trois capteurs à effet Hall sont mis en œuvre pour la détection des positions de commutation. 

- une FEM à vide de forme intermédiaire qui peut fonctionner, soit avec un contrôle en « sinus », soit 
en « dc ». 

 
En général, les MSAP de type « dc » sont utilisées pour des applications de puissance acceptant des 

ondulations de couple et ne nécessitant pas de défluxage sur des grandes plages de vitesses. A contrario, les MSAP 
de type « sinus » sont plutôt utilisées pour des applications servomoteurs ou des applications nécessitant un 
fonctionnement en défluxage. Le contrôle « dc » peut également offrir une plus grande densité de puissance en 
contrepartie d’ondulation de couple plus importante tandis que le contrôle « sinus » offre une meilleure précision 
d’un point de vue commande ainsi qu’un fonctionnement en survitesse. Toujours selon [153], les caractéristiques 
qui différencient les deux types d’alimentation classiquement retrouvés dans l’alimentation des MSAP, peuvent 
se résumer de la façon suivante : 

- pour une alimentation « AC » ou « sinus » 
 Un bobinage à pas raccourci distribué ou à encochage fractionnaire pour obtenir une FEM 

sinusoïdale. 
 Un codeur absolu ou un synchro-résolveur pour détecter la position du rotor et contrôler les 

courants. 
- pour une alimentation « DC »  

 Un bobinage à pas diamétral concentré pour obtenir une FEM trapézoïdale. 
 Des capteurs à effet Hall pour la détection des instants de commutation des courants. 

Après une première partie théorique permettant de poser les conditions d’optimalité du couple, la méthode 
développée au cours de ce chapitre doit permettre d’adapter les formes d’ondes du champ, c'est-à-dire, les 
distributions spatiales des champs magnétiques générées respectivement par les sources du stator et rotor, de 
manière à améliorer la densité de couple. L’application de la théorie à travers un processus d’optimisation du 
couple offre une nouvelle lecture des formes d’ondes du champ, qui habituellement se base sur l’adaptation de la 
FEM et du courant d’alimentation. L’avantage de l’approche est de proposer une image directe de l’influence ainsi 
que la résultante de la disposition des bobinages et des aimants, par la densité linéique de courants et l’induction 
à vide dans l’entrefer. Dans la formulation du problème, nous considérerons la couche d’aimants comme un 
paramètre de conception. En effet, cette couche d’aimants peut se définir comme un critère d’adaptation machine-
convertisseur car les progrès technologiques de fabrication permettent aujourd’hui d’imposer des configurations 
variées concernant la disposition et la polarisation des aimants : polarisation inclinée, distribution quasi Halbach, 
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full-Halbach. Cette diversité permet de minimiser le couple de détente et, par conséquent, les ondulations de couple 
grâce à l’adaptation des FEM aux formes d’ondes des courants d’alimentation délivrées par une commande MLI, 
mise en œuvre classiquement dans la plupart des convertisseurs statiques.  
 

3.2 Théorie de la « vision conception » 

Classiquement, la vision « commande » consiste à adapter la forme de la FEM aux courants 
d’alimentation. En général, l’allure de la FEM à vide est modifiée grâce à l’ouverture des aimants et de la couche 
d’aimants. Or, cette vision n’est pas nécessairement suffisante d’un point de vue conception de la machine. En 
effet, si nous reprenons la notion de la densité linéique de courants au stator relation (2-65), celle-ci permet de 
visualiser directement l’adéquation entre une séquence particulière de bobinage et un type de courant 
d’alimentation, en fonction d’une couche d’aimants. Avec la vision conception, les concepteurs cherchent à 
maximiser la densité de couple et minimiser l’ondulation de couple en agissant directement sur les formes d’ondes 
du champ. En effet, sans devoir calculer le flux à vide, relation (2-127), pour obtenir l’information de couple, la 
simple visualisation des ondes des sources du champ permet d’observer leur adéquation. La vision conception 
permet de réaliser une lecture directe de la surface d’échange optimale, ou non, entre les deux ondes du champ qui 
constitue l’image du couple.  

Cela amène à se poser la question suivante, comment répartir de façon optimale le bobinage au stator et 
les aimants au rotor. En vue d’optimiser la qualité du couple, c'est-à-dire, le niveau de couple moyen et les 
ondulations de couple, l’affichage proposé à travers la méthode développée permet de reconsidérer l’adéquation 
des sources du champ magnétique grâce à l’adaptation d’un bobinage en fonction du type de courant 
d’alimentation. Nous cherchons alors, au choix, à adapter un bobinage à un courant d’alimentation donné en 
fonction d’une couche d’aimants, ou bien, un courant d’alimentation à un bobinage en fonction d’une couche 
d’aimants, ou enfin, classiquement une couche d’aimants à un bobinage et un courant d’alimentation donnés. Il 
existe plusieurs leviers d’action possibles. Pour la couche d’aimants, nous pouvons modifier l’angle d’ouverture 
des aimants, segmenter la couche d’aimants en plusieurs blocs, orienter les vecteurs de polarisation de chaque bloc 
différemment. Pour le bobinage, nous pouvons modifier le pas, le nombre d’encoches par pôle et par phase, c’est-
à-dire, la structure du stator. Enfin, pour le courant nous pouvons injecter un rang spécifique d’harmonique pour 
modifier la forme de la densité linéique de courants. 

Après avoir développé séparément un problème d’optimisation de chaque source, à travers un seul 
problème d’optimisation du couple nous synthétisons les différents leviers d’action au paragraphe (3.3.4.5). Nous 
montrons également au paragraphe suivant, que sous certaines hypothèses simplificatrices, nous pouvons mener 
une première étude simplifiée sur l’adaptation des formes d’ondes.  
 

 Analyse qualitative du couple 

3.2.1.1 Formulation initiale 

Avec la vision conception, nous cherchons donc à analyser et à formuler rapidement le couple 
électromagnétique de manière analytique. Nous montrons sous certaines hypothèses qu’en passant par la méthode 
des travaux virtuels nous pouvons déterminer le couple en utilisant simplement la densité linéique de courants au 
stator et la solution particulière du potentiel vecteur due aux aimants uniquement, ce qui revient à calculer le couple 
par la méthode plus complexe du tenseur de Maxwell. Cela représente un gain de temps et une simplification des 
calculs. En effet, en reprenant la formulation du tenseur de Maxwell, si nous considérons une surface cylindrique 
 dans l’entrefer au niveau du rayon d’alésage corrigé 𝑅𝑠𝑐  qui englobe les aimants et le rotor, nous pouvons calculer 
classiquement le couple instantané à partir de la relation (3-1). L’utilisation de cette relation nécessite de 
déterminer au préalable le potentiel vecteur pour chaque source du champ considérée cf. paragraphe (2.5.2).  

𝛾𝑒𝑚(𝜃𝑟) =∬ 𝑟 𝐵𝑟𝐻𝜃𝑑𝑆


 3-1 

Par souci de simplification dans la détermination du couple électromagnétique des machines autopilotées, mais 
surtout dans le but de déterminer une expression analytique simplifiée de manière à pouvoir l’inclure dans un 
processus d’optimisation analytique, nous souhaitons nous passer de la résolution du couple à partir de la relation 
(3-1). Donc, à partir des hypothèses formulées précédemment au paragraphe (2.5.4.2), nous pouvons également 
déterminer le couple électromagnétique en fonction de la distribution des conducteurs et à partir de la solution 
particulière du potentiel vecteur avec les aimants seuls. Etant donné que le champ magnétique est supposé linéaire, 
le principe de superposition nous permet d’écrire : 
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𝐵𝑟 = 𝐵𝑟
𝑎 + 𝐵𝑟

𝑐       𝑒𝑡       𝐻𝜃 = 𝐻𝜃
𝑎 +𝐻𝜃

𝑐 3-2 

avec 𝐵𝑟𝑐 la composante radiale du champ magnétique due aux courants seuls et 𝐵𝑟𝑎 la composante radiale du champ 
magnétique à vide due aux aimants seuls, respectivement pour 𝐻𝜃𝑎 et 𝐻𝜃𝑐 les composantes tangentielles du champ. 
Par conséquent, dans le référentiel du stator et à partir des relations (3-1) et (3-2), l’expression du couple devient : 

𝛾𝑒𝑚(𝜃𝑟) = 𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐
2 ∫ 𝐵𝑟𝐻𝜃𝑑𝜃

2𝜋

0

 3-3 

soit : 

𝛾𝑒𝑚(𝜃𝑟) = 𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐
2 [∫ 𝐵𝑟

𝑎𝐻𝜃
𝑎𝑑𝜃

2𝜋

0

+∫ 𝐵𝑟
𝑎𝐻𝜃

𝑐𝑑𝜃
2𝜋

0

+∫ 𝐵𝑟
𝑐𝐻𝜃

𝑎𝑑𝜃
2𝜋

0

+∫ 𝐵𝑟
𝑐𝐻𝜃

𝑐𝑑𝜃
2𝜋

0

1                       2                   3                  4

] 3-4 

Pour chaque terme élémentaire dû aux courants ou aux aimants, les conditions limites au rayon d’alésage corrigé 
sont définies par : 

𝐻𝜃
𝑐|𝑅𝑠𝑐 = −𝑗𝑠(𝜃, 𝑡)    𝑒𝑡     𝐻𝜃

𝑎|𝑅𝑠𝑐 = 0 3-5 

A partir des conditions limites relation (3-5), les premier et troisième termes de la relation (3-4) sont nuls. En effet, 
la composante tangentielle du champ magnétique à vide est nulle car nous ne tenons pas compte des courants 
induits dans les aimants. Le premier terme correspond à l’interaction entre le champ produit par les aimants et les 
courants induits dans les aimants. Cette interaction produit des ondulations et une valeur moyenne de couple nulle. 
Même si pour des combinaisons de rangs différents d’harmoniques de temps et d’espace le quatrième terme de la 
relation (3-4), qui correspond aux champs tournants de courant asynchrones avec la frette, peut être non nul, dans 
notre cas, il reste nul, car il n’y a pas d’interaction entre les courants d’alimentation et les courants induits dans la 
culasse du stator et la frette, toutes deux supposées non conductrices. En conséquence, il reste le deuxième terme 
qui correspond au couple classique d’une MSAP issu de l’interaction entre les champs des aimants et celui des 
courants. En utilisant l’expression du potentiel vecteur, toujours dans le référentiel du stator, la relation (3-3) 
devient : 

𝛾𝑒𝑚(𝜃𝑟) = 𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐
2 ∫ 𝐵𝑟

𝑎𝐻𝜃
𝑐𝑑𝜃 = −𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐∫

𝜕𝐴𝑒(𝑅𝑠𝑐 , 𝜃, 𝜃𝑟)

𝜕𝜃
 𝑗𝑠(𝜃, 𝜃𝑟)𝑑𝜃

2𝜋

0

2𝜋

0
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soit : 

𝛾𝑒𝑚(𝜃𝑟) = −𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐∑𝑖𝑘(𝜃𝑟)∫
𝜕𝐴𝑒(𝑅𝑠𝑐 , 𝜃, 𝜃𝑟)

𝜕𝜃
 𝐶𝑘(𝜃)𝑑𝜃

2𝜋

0

𝑞

𝑘=1

 3-7 

avec 𝑗𝑠(𝜃, 𝜃𝑟) la densité linéique de courants le long du stator exprimée en fonction du courant 𝑖𝑘(𝜃𝑟) le courant de 
chaque phase défini comme une fonction de la position du rotor 𝜃𝑟 par la relation (2-133), 𝜃𝑟 est fonction du temps 
et 𝐴𝑒(𝑅𝑠𝑐 , 𝜃, 𝜃𝑟) la solution particulière du potentiel vecteur dans l’entrefer en présence des aimants uniquement. 
La valeur moyenne de la relation (3-6) est non nulle pour les valeurs de rangs identiques d’harmoniques d’espace 
et de temps. Les autres combinaisons contribuent uniquement à la création de couples pulsatoires menant à des 
ondulations de couple. Toujours dans le cadre d’un fonctionnement en régime non saturé et pour le cas d’une 
machine synchrone autopilotée, le couple électromagnétique peut être déterminé à partir de la relation (2-132). A 
partir de la relation du flux à vide (2-127) nous pouvons écrire : 

𝑑𝜙𝑘𝑣𝑎(𝜃𝑟)

𝑑𝜃𝑟
= 𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐∫

𝜕𝐴𝑒(𝑅𝑠𝑐 , 𝜃, 𝜃𝑟)

𝜕𝜃𝑟
 𝐶𝑘(𝜃)𝑑𝜃

2𝜋

0

 3-8 

A partir de la dérivée du flux à vide (3-8) et de la relation (2-132) nous pouvons réécrire aussi la relation du couple 
électromagnétique : 

𝛾𝑒𝑚(𝜃𝑟) = 𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐∑𝑖𝑘(𝜃𝑟)∫
𝜕𝐴𝑒(𝑅𝑠𝑐 , 𝜃, 𝜃𝑟)

𝜕𝜃𝑟
 𝐶𝑘(𝜃)𝑑𝜃

2𝜋

0

𝑞

𝑘=1
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soit : 

𝛾𝑒𝑚(𝜃𝑟) = 𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐∫
𝜕𝐴𝑒(𝑅𝑠𝑐 , 𝜃, 𝜃𝑟)

𝜕𝜃𝑟
 𝑗𝑠(𝜃, 𝜃𝑟)𝑑𝜃

2𝜋

0

 3-10 

Les différentes répartitions du potentiel vecteur selon différentes positions du rotor peuvent s’exprimer par : 

𝐴𝑒(𝑅𝑠𝑐 , 𝜃, 𝜃𝑟) = 𝐴𝑒(𝑅𝑠𝑐 , 𝜃 − 𝜃𝑟 , 0) 3-11 

De ce fait, nous pouvons écrire : 
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𝜕𝐴𝑒(𝑅𝑠𝑐 , 𝜃, 𝜃𝑟)

𝜕𝜃𝑟
=
𝜕𝐴𝑒(𝑅𝑠𝑐 , 𝜃 − 𝜃𝑟 , 0)

𝜕𝜃
.
𝜕(𝜃 − 𝜃𝑟)

𝜕𝜃𝑟
= −

𝜕𝐴𝑒(𝑅𝑠𝑐 , 𝜃 − 𝜃𝑟 , 0)

𝜕𝜃
 3-12 

En reprenant la relation (3-12), dans la relation (3-10), cela conduit bien à l’expression précédente (3-6) 
du couple électromagnétique, elle-même issue de la relation (3-1). Nous observons que le couple peut être 
déterminé directement à partir de la distribution spatiale des conducteurs et de la valeur de la solution particulière 
du potentiel vecteur due aux aimants uniquement. Classiquement, l’intérêt principal de cette formulation est d’être 
capable d’optimiser directement le couple en fonction du champ magnétique des aimants et de la distribution 
spatiale des conducteurs, si l’on suppose les courants d’alimentation fixés par le type de convertisseur statique 
associé. Cette optimisation du couple est détaillée au paragraphe (3.3.4.5). 
 

3.2.1.2 Analyse harmonique 

Le couple de la machine qui résulte de l’interaction des harmoniques d’espace et de temps contenues dans 
les deux champs magnétiques tournants, peut donc être analysé analytiquement de manière relativement simple à 
partir de la relation (3-6), qui devient : 

𝛾𝑒𝑚(𝜃𝑟) = −𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐∫
𝜕𝐴𝑒(𝑅𝑠𝑐 , 𝜃, 𝜃𝑟)

𝜕𝜃
 𝑗𝑠(𝜃, 𝜃𝑟)𝑑𝜃

2𝜋

0

= 𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐
2 ∫ 𝑏𝑟(𝜃, 𝜃𝑟)𝑗𝑠(𝜃, 𝜃𝑟)𝑑𝜃

2𝜋

0

 3-13 

En considérant la périodicité des bobinages fractionnaires différente de la périodicité du rotor, c'est-à-dire, 𝑡𝑏𝑜𝑏 ≠
𝑝 ainsi que les expressions de l’induction à vide des aimants et de la densité linéique de courants au stator comme 
des ondes progressives, la relation (3-13) devient : 

𝛾𝑒𝑚(𝜃𝑟) = 𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐
2 ∑ ∑∫ 𝐵𝑟𝑚𝑐𝑜𝑠(𝑚𝑝(𝜃 − 𝜃𝑟) − 𝛽𝑚

𝑟 ) 𝐽𝑠𝑛𝑐𝑜𝑠(𝑛(𝑇𝑏𝑜𝑏𝜃 − 𝑝𝜃𝑟) − 𝛼𝑛
𝑠) 𝑑𝜃

2𝜋

0

∞

𝑛=1

∞

𝑚=1
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avec 𝐽𝑠𝑛 , 𝐵𝑟𝑚 les coefficients des décompositions en séries de Fourier respectivement de chaque onde progressive 
qui correspondent aux amplitudes des harmoniques de rang 𝑛 et 𝑚 et 𝛼𝑛𝑠 , 𝛽𝑚𝑟  les phases respectivement des 
harmoniques de rang 𝑛 et 𝑚 de chaque onde. Avec la propriété de l’orthogonalité des fonctions trigonométriques, 
tous les termes de polarité différente s’annulent après intégration sur [0 , 2𝜋]. Il vient alors : 

𝛾𝑒𝑚(𝜃𝑟) = 𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐
2 𝜋 ∑ 𝐵𝑟𝑑 𝐽𝑠𝑑 𝑐𝑜𝑠(𝛼𝑑

𝑠 −𝛽𝑑
𝑟  )

∞

 
𝑡=1       
𝑑=𝑡𝑁𝑥

 3-15 

avec 𝑁𝑥 = 𝑝𝑝𝑐𝑚(𝑝, 𝑇𝑏𝑜𝑏) le plus petit commun multiple (ppcm) de la périodicité du bobinage et du nombre de paires 
de pôles. 
 

Remarque : en reprenant l’expression du couple à partir de la FEM et du courant de phase relation (3-9), 
pour le cas particulier où 𝑝 = 𝑇𝑏𝑜𝑏 on peut réécrire le couple plus simplement : 

𝛾𝑒𝑚(𝜃𝑟) = 𝐾∑ ∑ ∑𝛷𝑘,𝑛 𝐼𝑘,𝑚𝑐𝑜𝑠 (𝑛 (𝑝𝜃𝑟 − (𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞
)−𝜓𝛷,𝑛)𝑐𝑜𝑠 (𝑚(𝑝𝜃𝑟 − (𝑘 − 1)

2𝜋

𝑞
)−𝜓𝐼,𝑚)

∞

𝑛=1

∞

𝑚=1

𝑞

𝑘=1
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soit : 

𝛾𝑒𝑚(𝜃𝑟) = 𝐾∑ ∑ ∑
𝛷𝑘,𝑛 𝐼𝑘,𝑚

2
𝑐𝑜𝑠 ((𝑚 ± 𝑛)(𝑝𝜃𝑟 − (𝑘 − 1)

2𝜋

𝑞
)−𝜓𝛷,𝑛 ±𝜓𝐼,𝑚)

∞

𝑛=1

∞

𝑚=1

𝑞

𝑘=1
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avec 𝛷𝑘,𝑛 , 𝐼𝑘,𝑚 les coefficients des décompositions en séries de Fourier respectivement de chaque onde qui 
correspondent aux amplitudes des harmoniques de rang 𝑛 et 𝑚, 𝜓𝐼,𝑚, 𝜓𝛷,𝑛 les phases respectivement des 
harmoniques de rang n et m de chaque onde et 𝐾 une constante dépendant des paramètres géométrique de la 
machine. A partir de la relation (3-17), nous pouvons analyser les rangs d’harmoniques présents dans le couple. 
Dans le cas d’une machine polyphasée, les couples statiques de chaque phase sont reliées classiquement par une 
relation de déphasage. Si ce déphasage est invariant, modulo 2𝜋, alors on peut déterminer les rangs d’harmoniques 
contenus dans le couple, dont la somme est différente de zéro par la relation suivante : 

𝑛 ±𝑚 = 𝑒. 𝑞    𝑎𝑣𝑒𝑐   𝑒 ∈ ℕ    𝑠𝑜𝑖𝑡   𝑛 = 𝑒. 𝑞 ± 𝑚 3-18 

Les harmoniques pour lesquelles 𝑒 = 0 génère un couple moyen constant, c'est-à-dire, les rangs 1, 5, pour une 
machine triphasée, par exemple, sauf pour 𝑛 = 𝑚 = 𝑞 multiples du nombre de phases 𝑞, qui correspondent au cas 
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homopolaire et génèrent un couple sinus de valeur moyenne nulle. Les autres combinaisons d’harmoniques 
génèrent également des couples pulsatoires de valeur moyenne nulle. D’après la relation (3-17), si l’on considère 
toujours le cas d’une machine triphasée et si les formes d’ondes du flux et du courant ne contiennent que des rangs 
n et m impairs, soit 𝑛 = 2𝑗 + 1, alors on retrouve dans le couple, les rangs 1, 5, 7, 11, 13, 17, 19, 23 de la FEM en 
considérant, par exemple, uniquement le fondamental de courant.  
 

La densité comporte des harmoniques de temps issues de la commande et des courants d’alimentation, 
ainsi que des harmoniques d’espace issues du type de bobinage, qui ne contribuent pas à la création du couple 
mais génèrent des courants induits dans les aimants. On retrouvera généralement dans la densité de courants, pour 
des bobinages à pas entier, des rangs d’harmonique impairs 𝑚 = 2𝑗 + 1 et pour des bobinages à encochage 
fractionnaire, des rangs d’harmonique pairs également, mais aussi non entiers (inter et sous harmoniques), 
particulièrement nocifs pour les aimants. Si nous poussons l’analyse harmonique du couple via l’analyse 
qualitative de la densité de courants, nous rejoignons la méthodologie d’analyse des fonctions de bobinages 
présentée au paragraphe (2.4.2.2). Nous ajouterons simplement le détail des familles de rangs d’harmoniques 
spécifiques responsables de la création de couples parasites qu’il est possible de retrouver dans la densité de 
courants. A partir de l’expression d’une onde progressive et de la périodicité des bobinages différente de la 
périodicité du rotor, nous redéveloppons de manière simplifiée la relation (2-65) de la manière suivante : 

𝑗𝑠(𝜃, 𝜃𝑟) = ∑𝑐𝑘(𝜃)𝑖𝑘(𝜃𝑟) =∑ ∑ ∑
𝐶𝑘,𝜈 𝐼𝑘,𝑚

2
𝑐𝑜𝑠 (𝜈𝜃 − (

𝜈

𝑇𝑏𝑜𝑏
±𝑚)(𝑘 − 1)

2𝜋

𝑞
±𝑚𝑝𝜃𝑟 − 𝜓𝐶,𝜈 ± 𝜓𝐼,𝑚)

∞

𝜈=1

∞

𝑚=1

𝑞

𝑘=1

𝑞

𝑘=1
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avec 𝜈 la fréquence spatiale de l’harmonique, 𝐶𝑘,𝜈 , 𝐼𝑘,𝑚 les coefficients des décompositions en séries de Fourier 
respectivement de chaque onde qui correspondent aux amplitudes des harmoniques de rang 𝜈 et 𝑚, 𝜓𝐼,𝑚, 𝜓𝐶,𝜈 les 
phases respectivement des harmoniques de rang 𝜈 et 𝑚 de chaque onde. A partir de la relation (3-19) pour une 
position initiale donnée à 𝑡 = 0, nous pouvons alors déduire les rangs d’harmoniques spatiaux existants dans la 
densité de courants en fonction des rangs d’harmoniques temporelles du courant grâce à la relation : 

𝜈

𝑇𝑏𝑜𝑏
±𝑚 = 𝑒. 𝑞    𝑎𝑣𝑒𝑐   𝑒 ∈ ℕ    𝑠𝑜𝑖𝑡   𝜈 = 𝑇𝑏𝑜𝑏(𝑒. 𝑞 ± 𝑚) 3-20 

Cette relation s’applique à tout type de bobinage pourvu qu’il soit équilibré, et permet de déterminer les rangs 
d’harmoniques spatiaux liés aux rangs d’harmoniques de courant considérés. Classiquement, pour un bobinage à 
encochage fractionnaire, on retrouvera des rangs entiers et fractionnaires 𝜈

𝑝
. Par exemple, pour une machine 

triphasée 𝑁𝑒 = 12, 𝑝 = 5 avec un bobinage à encochage fractionnaire concentrique, on retrouvera des rangs 1, 5, 7, 
11, 13, 17, 19, 23 etc. non-multiples de 𝑝. Pour le fondamental de courant considéré, on obtient les fréquences 
spatiales 1, 5, 7, 11, 13, 17, 19 etc., soit les rangs 1

5
, 1,

7

5
,
11

5
,
13

5
 etc. contenues dans la densité de courants. Autre 

exemple, pour une machine triphasée 𝑁𝑒 = 12,𝑝 = 2 avec un bobinage à pas diamétral, on ne retrouvera que des 
rangs impairs 1, 5, 7, 11, 13, 17, 19, 23 etc. multiples de 𝑝, soit 𝜈 = (2𝑗 + 1)𝑝. Pour une alimentation en courant 
purement sinusoïdale, fondamental uniquement, on obtient les fréquences spatiales 2, 10, 14, 22, 26 etc. contenues 
dans la densité de courants.  
 

3.2.1.3 Conditions d’optimalité du couple 

Si nous repartons de la relation (3-13) et simplifions à nouveau les expressions des ondes du champ en 
tenant  compte uniquement des rangs d’harmoniques, nous pouvons écrire : 

𝛾𝑒𝑚(𝜃𝑟) = 𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐
2 ∑ ∑∫ 𝐵𝑟𝑚𝑐𝑜𝑠(𝑚(𝜃 − 𝜃𝑟) − 𝛽𝑚

𝑟 ) 𝐽𝑠𝑛𝑐𝑜𝑠(𝑛(𝜃 − 𝜃𝑟) − 𝛼𝑛
𝑠) 𝑑𝜃

2𝜋

0

∞

𝑛=1

∞

𝑚=1
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avec : 

𝑏𝑟(𝜃, 𝜃𝑟) = ∑ 𝐵𝑟𝑚𝑐𝑜𝑠(𝑚(𝜃 − 𝜃𝑟) − 𝛽𝑚
𝑟 )

∞

𝑚=1

= ∑ 𝐵𝑟𝑐𝑚𝑐𝑜𝑠(𝑚(𝜃 − 𝜃𝑟)) + 𝐵𝑟𝑠𝑚𝑠𝑖𝑛(𝑚(𝜃 − 𝜃𝑟))

∞

𝑚=1
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𝑗𝑠(𝜃, 𝜃𝑟) =∑ 𝐽𝑠𝑛𝑐𝑜𝑠(𝑛(𝜃 − 𝜃𝑟) − 𝛼𝑛
𝑠)

∞

𝑛=1

=∑𝐽𝑠𝑐𝑛𝑐𝑜𝑠(𝑛(𝜃 − 𝜃𝑟)) + 𝐽𝑠𝑠𝑛𝑠𝑖𝑛(𝑛(𝜃 − 𝜃𝑟))

∞

𝑛=1
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soit, pour 𝑛 = 𝑚 : 
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𝛾𝑒𝑚 = 𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐
2 𝜋∑ 𝐵𝑟𝑐𝑚 𝐽𝑠𝑐𝑚 + 𝐵𝑟𝑠𝑚 𝐽𝑠𝑠𝑚

∞

𝑚=1
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avec 𝐽𝑠𝑛 , 𝐵𝑟𝑚 les coefficients des décompositions en séries de Fourier respectivement de chaque onde progressive 
qui correspondent aux amplitudes des harmoniques de rang n et m et 𝛼𝑛𝑠 , 𝛽𝑚𝑟  les phases respectivement des 
harmoniques de rang 𝑛 et 𝑚 de chaque onde. La valeur du couple moyen est différente de zéro pour les rangs 𝑛 =
𝑚, nulle autrement et avec pour conséquences la création de couples pulsatoires pour 𝑛 𝑒𝑡 𝑚 > 1. La première 
condition sur l’obtention d’un couple moyen optimal réside donc dans la combinaison des rangs d’harmoniques 
dans le calcul de l’intégrale qui se ramène au calcul de la relation (3-24).  
 

En reprenant la relation (3-21) et en tenant compte de la première condition d’optimalité du couple moyen, 
nous observons que le couple moyen, dépend donc des amplitudes des harmoniques de même rang mais aussi des 
phases de ces mêmes harmoniques : 

𝛾𝑒𝑚 = 𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐
2 𝜋 ∑ 𝐵𝑟𝑚𝑐𝑜𝑠(𝛽𝑚

𝑟 ) 𝐽𝑠𝑚𝑐𝑜𝑠(𝛼𝑚
𝑠 )

∞

𝑚=1

+𝐵𝑟𝑚𝑠𝑖𝑛(𝛽𝑚
𝑟 ) 𝐽𝑠𝑚𝑠𝑖𝑛(𝛼𝑚

𝑠 ) 3-25 

soit : 

𝛾𝑒𝑚 = 𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐
2 𝜋∑ 𝐵𝑟𝑚 𝐽𝑠𝑚𝑐𝑜𝑠(𝛽𝑚

𝑟 −𝛼𝑚
𝑠 ) 

∞

𝑚=1

 3-26 

La seconde condition d’optimalité impose donc que les phases des harmoniques de même rang des deux ondes 
progressives soient égales, c'est-à-dire que les rangs des harmoniques identiques soient en phase. D’après la 
relation (3-26) il faut que 𝛽𝑚𝑟 = 𝛼𝑚

𝑠  pour obtenir un couple optimal, soit : 

𝛾𝑒𝑚 = 𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐
2 𝜋∑ 𝐵𝑟𝑚 𝐽𝑠𝑚 

∞

𝑚=1

 3-27 

Nous déduisons, à partir de la relation (3-27), une troisième condition d’optimalité. Le rapport des amplitudes 
𝐵𝑟𝑚 et 𝐽𝑠𝑚 doit être constant pour chaque rang d’harmoniques 𝑚 considéré. Nous pouvons alors définir un espace 
vectoriel de dimensions 𝑚 qui inclue les vecteurs 𝐵𝑟⃗⃗⃗⃗⃗ et 𝐽𝑠⃗⃗⃗, d’amplitude 𝐵𝑟 et 𝐽𝑠. Dans cet espace vectoriel, chaque 
vecteur peut s’écrire comme une combinaison linéaire de vecteurs de base 𝑒𝑢⃗⃗⃗⃗⃗  avec : 

𝐵𝑟⃗⃗⃗⃗⃗ = ∑𝐵𝑟𝑢 𝑒𝑢⃗⃗⃗⃗⃗ 

𝑚

𝑢=1

 3-28 

 𝐽𝑠⃗⃗⃗ = ∑ 𝐽𝑠𝑢  𝑒𝑢⃗⃗⃗⃗⃗ 

𝑚

𝑢=1

 3-29 

et le produit scalaire de 𝐵𝑟⃗⃗⃗⃗⃗ et 𝐽𝑠⃗⃗⃗ est défini par : 

𝐵𝑟⃗⃗⃗⃗⃗. 𝐽𝑠⃗⃗⃗ = ∑ 𝐵𝑟𝑚 𝐽𝑠𝑚

∞

𝑚=1

 3-30 

avec 𝐵𝑟𝑚 et 𝐽𝑠𝑚 les composantes des vecteurs 𝐵𝑟 ⃗⃗⃗⃗⃗⃗  et 𝐽𝑠⃗⃗⃗ dans cet espace vectoriel. Les deux vecteurs doivent donc 
être colinéaires et de même sens. Dans l’espace vectoriel défini, les amplitudes de 𝐵𝑟⃗⃗⃗⃗⃗ et 𝐽𝑠⃗⃗⃗ s’écrivent en valeur 
maximale par : 

𝐵𝑟 = √∑ 𝐵𝑟𝑚
2

∞

𝑚=1

= √2𝐵 3-31 

 𝐽𝑠 = √∑ 𝐽𝑠𝑚
2

∞

𝑚=1

= √2𝐽 3-32 

avec : 𝐵 et 𝐽 les valeurs efficace des amplitudes. A partir de la relation (3-27) précédente, il est clairement identifié 
que le couple est optimal quand les deux vecteurs sont colinéaires. Dans le cas particulier d’un espace vectoriel ne 
comprenant que des rangs d’harmoniques impairs, nous avons : 

𝐵𝑟⃗⃗⃗⃗⃗ = ∑𝐵𝑟𝑢 𝑒𝑢⃗⃗⃗⃗⃗ 

𝑚

𝑢=1

     𝑒𝑡       𝐽𝑠⃗⃗⃗ = ∑ 𝐽𝑠𝑢 𝑒𝑢⃗⃗⃗⃗⃗ 

𝑚

𝑢=1

     𝑎𝑣𝑒𝑐  𝐵𝑟𝑢 , 𝐽𝑠𝑢 = 0      𝑝𝑜𝑢𝑟 {2𝑢 + 1 | 𝑢 ∈ ℕ} 3-33 
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A titre d’exemple, nous pouvons représenter graphiquement les vecteurs 𝐵𝑟⃗⃗⃗⃗⃗ et 𝐽𝑠⃗⃗⃗ pour le fondamental et 
l’harmonique de rang 3 par deux cercles contenus dans un repère de coordonnées (0, 𝑒1⃗⃗⃗⃗  , 𝑒3⃗⃗⃗⃗ ), de rayons 𝑅1 = √2𝐵 
et 𝑅2 = √2𝐽 respectivement, comme sur la Figure 3-1, avec : 

𝐵𝑟 ⃗⃗⃗⃗⃗⃗ = 𝐵1 𝑒1⃗⃗ ⃗⃗ + 𝐵3 𝑒3⃗⃗ ⃗⃗  3-34 

𝐽𝑠⃗⃗⃗ = 𝐽1 𝑒1⃗⃗ ⃗⃗ + 𝐽3 𝑒3⃗⃗ ⃗⃗  3-35 

 
Figure 3-1: Représentation graphique des vecteurs 𝐵𝑟⃗⃗⃗⃗⃗ et 𝐽𝑠⃗⃗⃗  pour un fondamental et une harmonique 

En analysant la Figure 3-1, nous pouvons constater qu’il existe plusieurs solutions localisées sur le périmètre des 
deux cercles et pour chaque solution, les vecteurs 𝐵𝑟⃗⃗⃗⃗⃗ et 𝐽𝑠⃗⃗⃗ sont colinéaires. Par souci de lisibilité, nous n’avons 
représenté que trois solutions pour lesquelles l’amplitude de l’harmonique de rang 3 est égale à celle du 
fondamental. Au paragraphe (3.3.3) nous détaillons les différentes solutions obtenues.  

Figure 3-2: Représentation graphique des vecteurs 𝐵𝑟⃗⃗⃗⃗⃗ et 𝐽𝑠⃗⃗⃗ pour un fondamental et deux harmoniques 

𝐽𝑠⃗⃗⃗(𝐽𝑠1, 𝐽𝑠3)  

𝐵𝑟⃗⃗⃗⃗⃗(𝐵𝑟1 , 𝐵𝑟3 )  

𝐵𝑟⃗⃗⃗⃗⃗(𝐵𝑟1 , 𝐵𝑟3 )  

(D2) 

(D1) 

𝑒1⃗⃗ ⃗⃗  

𝑒3⃗⃗ ⃗⃗  

𝐽𝑠⃗⃗⃗(𝐽𝑠1, 𝐽𝑠3)  

0 R1 R2 

𝐽𝑠⃗⃗⃗(𝐽𝑠1, 𝐽𝑠3)  

𝐵𝑟⃗⃗⃗⃗⃗(𝐵𝑟1 , 𝐵𝑟3 )  

𝐽𝑠⃗⃗⃗(𝐽𝑠1, 𝐽𝑠3, 𝐽𝑠5)  𝐁𝐫⃗⃗⃗⃗⃗(𝐁𝐫𝟏 , 𝐁𝐫𝟑 , 𝐁𝐫𝟓 ) 𝐁𝐫⃗⃗⃗⃗⃗(𝐁𝐫𝟏 , 𝐁𝐫𝟑 , 𝐁𝐫𝟓 ) 

𝐁𝐫⃗⃗⃗⃗⃗(𝐁𝐫𝟏 , 𝐁𝐫𝟑 , 𝐁𝐫𝟓 ) 

𝑒3⃗⃗ ⃗⃗  

𝑒1⃗⃗ ⃗⃗  𝑒5⃗⃗ ⃗⃗  

𝐽𝑠⃗⃗⃗(𝐽𝑠1, 𝐽𝑠3 , 𝐽𝑠5)  

𝐽𝑠⃗⃗⃗(𝐽𝑠1, 𝐽𝑠3, 𝐽𝑠5)  
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A présent, si nous ajoutons une harmonique dans l’exemple précédent, nous obtenons deux hyper-sphères 
d’ordre 3 contenues dans un repère de coordonnées (0, 𝑒1⃗⃗ ⃗⃗  , 𝑒3⃗⃗ ⃗⃗ , 𝑒5⃗⃗ ⃗⃗  ), de rayons 𝑅1 = √2𝐵 et 𝑅2 = √2𝐽 respectivement, 
comme sur la Figure 3-2, avec : 

𝐵𝑟 ⃗⃗⃗⃗⃗⃗ = 𝐵1 𝑒1⃗⃗ ⃗⃗ + 𝐵3 𝑒3⃗⃗ ⃗⃗ + 𝐵5 𝑒5⃗⃗ ⃗⃗  3-36 

𝐽𝑠⃗⃗⃗ = 𝐽1 𝑒1⃗⃗ ⃗⃗ + 𝐽3 𝑒3⃗⃗ ⃗⃗ + 𝐽5 𝑒5⃗⃗ ⃗⃗  3-37 

En analysant la Figure 3-2, nous pouvons constater qu’il existe plusieurs solutions localisées sur les extrémités 
des sphères. Pour chaque solution les vecteurs 𝐵𝑟⃗⃗⃗⃗⃗ et 𝐽𝑠⃗⃗ ⃗ sont colinéaires. De même que pour l’exemple précédent, 
par souci de lisibilité nous n’avons représenté que trois solutions parmi l’ensemble des solutions possibles.  
 

Nous confrontons analytiquement nos résultats à des méthodes d’optimisation au paragraphe (3.3.3) afin 
de conforter les conditions d’optimalité explicitées et vérifier si l’ensemble des solutions se situent 
systématiquement sur les rayons 𝑅1 = √2𝐵 et 𝑅2 = √2𝐽. Nous pourrons également analyser d’un point de vue 
physique les résultats d’optimisation et comparer les amplitudes de chaque rang d’harmoniques.  
 

3.3 Détermination d’une solution optimale 

 Méthodes d’optimisation et formalisation 

Etant donné le nombre de paramètres importants modifiant la qualité du couple, nous pouvons formuler 
un problème d’optimisation analytique du couple à travers la disposition des bobines au stator, la disposition des 
aimants au rotor et les rangs d’harmoniques spécifiques des courants d’alimentation. Les méthodes permettant de 
formaliser et de résoudre des problèmes d’optimisation sont nombreuses. Dans [154], l’auteur propose un état de 
l’art de ces méthodes d’optimisation qui peuvent être classées en fonction de la nature de la paramétrisation du 
problème et de leur niveau de complexité, lorsque les expressions exactes des grandeurs considérées ne sont pas 
connues. C’est le cas pour le problème général défini au paragraphe (3.4.2). Nous résumons ici brièvement les 
grands axes. Chaque type d’optimisation présente des avantages et des inconvénients et le choix d’une méthode 
doit porter sur son adaptation par rapport au besoin d’un problème exprimé. 

Le premier type d’optimisation est l’optimisation paramétrique. Cette dernière réside dans la définition 
d’une structure paramétrée dont les dimensions principales constituent les variables du problème d’optimisation, 
qui peut être analytique ou numérique. Les premières méthodes développées sont basées sur la modélisation 
analytique qui conduit à des systèmes à N dimensions plutôt réduites dont les gradients sont en principe facilement 
déterminés. Les modèles permettent de simplifier le problème d’optimisation. Dans le cas où les modèles 
analytiques ne sont pas suffisamment précis, pour le problème considéré, il est également possible d’utiliser des 
modèles numériques. Ces méthodes de résolution permettent souvent d’obtenir des résultats plus précis, mais dans 
le cadre d’un problème d’optimisation, elles présentent un inconvénient majeur. Les grandeurs calculées sont 
obtenues par résolution d’un système linéaire, ou non linéaire, issu de la discrétisation des équations aux dérivées 
partielles associées au problème. C’est-à-dire, que les relations liant les variables du problème aux grandeurs 
calculées ne sont pas accessibles explicitement. Cette particularité se traduit aussi par l’augmentation du temps 
d’évaluation de la fonction objectif. D’autre part, le calcul analytique d’une dérivée de cette même fonction objectif 
est impossible ce qui limite par la même occasion le type d’algorithme utilisable. Ce type de problème 
d’optimisation concerne le problème considéré et développé au paragraphe (3.4.2).  

Le deuxième type d’optimisation est l’optimisation géométrique qui consiste à faire varier les limites 
intérieures / extérieures (frontières) d’une forme, en gardant la même topologie, c'est-à-dire, en conservant le même 
nombre de domaines et sous domaines en 2D d’une structure considérée. Même si le domaine correspondant à la 
variation des grandeurs est important, une structure initiale doit être définie. Pour cette raison, ce type 
d’optimisation peut être employé après une optimisation paramétrique ou topologique décrite juste après.  Les 
méthodes d’optimisation géométrique appliquée à la conception de machine se basent uniquement sur des modèles 
numériques. Seuls ces types de modèles fournissent une évaluation précise de la conséquence d’une modification 
d’une forme sur le critère objectif de minimisation. D’autre part et bien souvent en définissant un nombre de points 
de contrôle sur une surface de forme à optimiser, il est possible de recourir à une optimisation paramétrique, donc 
à un problème de dimensions finis. Les coordonnées de ces points de contrôle deviennent les variables 
d’optimisation du problème.  

Enfin, l’optimisation dite topologique présente un intérêt particulier, contrairement aux deux précédents 
types d’optimisation. Il n’est plus nécessaire de définir un domaine de départ, c'est-à-dire, une structure initiale 
pour une machine issue de l’expertise du concepteur qui constituerait le point de départ de la procédure 
d’optimisation. L’optimisation topologique consiste donc à modifier et rechercher une structure optimale de 
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matériau, de manière discrète par le maillage d’un espace, dont chaque maille correspond à une valeur discrète 
associée à un type de matériau [155]. En contrepartie des avantages obtenus, des difficultés de maillage du domaine 
d’étude représentant les variables du problème et des difficultés de convergence des algorithmes sont fréquemment 
rencontrées. Souvent les géométries obtenues ne sont pas réalisables physiquement et une phase de pénalisation 
d’états intermédiaires, qui transforme la répartition continue de matériau en répartition discrète physiquement 
concevable, est nécessaire. 
 

Après les différentes méthodes d’optimisation que nous avons rappelées brièvement, nous résumons à 
présent les différentes approches de formulation d’un problème d’optimisation qui existent. Soit nous connaissons 
les grandeurs caractéristiques de la machine et nous en déduisons ses dimensions, problème formulé au paragraphe 
(3.4.2), soit nous connaissons les dimensions de la machine et nous souhaitons déterminer ses grandeurs 
caractéristiques, problème considéré au paragraphe (3.3.4.5). Nous parlons alors d’un problème utilisant deux 
types de modèles basé sur deux méthodes différentes, à savoir directe et inverse [156] : 

- La méthode directe permet de déterminer les performances d’un système à partir de la connaissance de 
ses caractéristiques structurelles et dimensionnelles.  

- La méthode inverse permet, à contrario, de fournir les caractéristiques structurelles, dimensions et 
matériaux constitutifs d’un système à partir de ses performances attendues ou de la connaissance d’un 
cahier des charges. 

 
Dans le cadre de la conception optimale d’une machine, les performances attendues sont définies dans le 

cahier des charges. La structure, ses dimensions et les matériaux restent à définir. Généralement un problème 
inverse de conception peut se formaliser sous la forme d’un problème d’optimisation [123]. Selon [156], pour 
résoudre ce problème inverse de conception, nous pouvons utiliser au choix l’une des deux méthodes. Avec un 
modèle direct, nous pouvons utiliser notre expertise ou un algorithme d’optimisation qui analyse différentes 
solutions jusqu’à converger vers les performances attendues et calculées par un modèle analytique direct. Le 
modèle dit direct fournit un calcul de performance qui fournit une solution à chaque itération. Pour résoudre ce 
même problème inverse de conception mais avec un modèle inverse, il existe plusieurs possibilités. La première 
consiste à utiliser le modèle inverse avec autant de nouvelles équations que de variables indéterminées. Si cette 
première option reste trop complexe à résoudre, certaines des nouvelles équations correspondant à des variables 
indéterminées peuvent être remplacées par une valeur. La structure et les dimensions, par exemple, dépendent 
alors de ces valeurs données. Cela simplifie le problème mais ne conduit pas à une solution unique. Pour assurer 
l’unicité de la solution, la dernière option consiste donc à utiliser une méthode d’optimisation sur les valeurs 
attribuées aux variables et à définir un critère d’optimalité. 
 

Il faut noter également que l’utilisation d’un modèle analytique s’adapte bien à la résolution du problème 
d’optimisation lorsque l’on dispose de l’expression exacte de la grandeur considérée. C’est le cas de notre étude, 
puisque l’expression du couple d’une machine, notre objectif d’optimalité du paragraphe (3.3.4.5), est connue, de 
même que les expressions des contraintes, notamment pour les valeurs d’inductances mutuelles et les facteurs de 
bobinage. Dans le cas contraire, face à un problème plus complexe pour lequel les hypothèses prises ne 
s’appliquent plus correctement, il est préférable d’utiliser un modèle numérique résolu avec la méthode des E.F.. 
C’est le cas du problème considéré au paragraphe (3.4.2). 
 

 Formulation et choix de l’algorithme 

Etant donné un problème de dimensionnement optimal, on définit 𝑛𝑐 variables continues dans un vecteur 
de décision 𝑥 = (𝑥1 ,… , 𝑥𝑛𝑐), qui représente les grandeurs du système. Le cahier des charges de l’application visée 
conduit à poser des contraintes et des bornes sur le problème considéré. Les bornes hautes et basses définissent un 
espace appelé domaine de recherche délimité, de dimension ℝ𝑛𝑐 , qui limite les valeurs prises par chacune des 
variables et tel que ∈ ℝ𝑛𝑐 . Les 𝑛𝑐 bornes s’expriment sous la forme d’un encadrement des variables par deux 
vecteurs 𝐵𝑙𝑜 = (𝐵1

𝑙𝑜,… ,𝐵𝑘
𝑙𝑜) et 𝐵𝑢𝑝 = (𝐵1

𝑢𝑝,… , 𝐵𝑘
𝑢𝑝). Les contraintes se traduisent par des égalités et/ou inégalités 

par rapport à zéro, qui peuvent être linéaires ou non linéaires. Elles limitent aussi les valeurs prises par chacune 
des variables et les 𝑛ℎ et 𝑛𝑔, respectivement, contraintes d’égalités (ℎ(𝑥) = 0) et d’inégalités (𝑔(𝑥) ≤ 0), qui 
s’expriment sous forme de fonctions ℎ𝑖  ∀𝑖 ∈ (1,… , 𝑛ℎ) et 𝑔𝑗  ∀𝑗 ∈ (1,… , 𝑛𝑔). Les fonctions des contraintes peuvent 
également s’écrire sous forme vectorielle pour 𝑥 ∈ ℝ𝑛𝑐 ℎ(𝑥) = (ℎ1(𝑥),… , ℎ𝑖(𝑥)) et 𝑔(𝑥) = (𝑔1(𝑥),… , 𝑔𝑖(𝑥)). Enfin, 
nous définissons un ou plusieurs critères à minimiser tels que, la masse, l’ondulation de couple ou encore l’erreur 
par rapport à une valeur de référence. Les 𝑛𝑙 objectifs s’expriment également sous forme de fonction 𝑓𝑜𝑏𝑗𝑙(𝑥) ∀𝑙 ∈
(1,… , 𝑛𝑙)  et peuvent s’écrire aussi sous forme vectorielle  𝑓𝑜𝑏𝑗(𝑥) = (𝑓𝑜𝑏𝑗1(𝑥),… , 𝑓𝑜𝑏𝑗𝑙(𝑥)). L’étape de formulation 
du problème est primordiale. Un même problème peut être formalisé de différentes façons (modèles numériques 
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ou analytiques, etc.). Nous pouvons remplacer de simples égalités par des inégalités doubles ou bien passer en 
contrainte supplémentaire un paramètre intervenant dans le calcul du critère de minimisation.  Même si ces 
modifications de formulation sont équivalentes mathématiquement vis-à-vis du problème initial, lors de la 
résolution numérique du problème, l’obtention des résultats peut être différente en ce qui concerne la rapidité 
d’exécution et de convergence [157]. En fonction d’un problème considéré et d’une méthode de résolution choisie, 
il faut définir la formulation la mieux adaptée. 

En pratique, deux méthodes sont envisagées ici pour pouvoir résoudre un problème d’optimisation 
multicritères [123], la méthode dite de Marglin et la méthode des facteurs de pondération. Par souci de simplicité 
et de rapidité, nous choisissons la méthode de Marglin, qui consiste à considérer la fonction objectif comme 
monocritère. Les autres objectifs sont convertis et formulés comme des contraintes d’inégalités par 𝑓𝑜𝑏𝑗𝑚(𝑥) ≤
𝑃𝑚  ∀𝑚 ∈ (1,… , 𝑛𝑚) 𝑒𝑡 𝑚 ≠ 𝑙  avec 𝑃𝑚 un paramètre réel fixé par le concepteur. En ce qui concerne le problème 
d’optimisation multicritères considéré au paragraphe (3.4.2.1), nous utiliserons la méthode des coefficients de 
pondération, qui consiste également à reconsidérer le problème d’optimisation multicritères de départ en sous-
problèmes monocritères. La fonction scalaire résultante est donnée par 𝑓𝑜𝑏𝑗(𝑥) = ∑ 𝑐𝑙 . 𝑓𝑜𝑏𝑗𝑙(𝑥) ∀𝑙 ∈ (1,… , 𝑛𝑙) 

𝑛𝑙
𝑙=1  

avec 𝑐𝑙 les facteurs de pondération de chaque critère qui peuvent au choix prendre une valeur fixée par le 
concepteur, ou bien représenter le minimum global d’un sous-problème monocritère résolu 𝑐𝑙 =

1

min (𝑓
𝑜𝑏𝑗𝑙

)
. Ainsi 

formalisé, le problème d’optimisation non linéaire sous contraintes non linéaires est donné par : 
 

{
 
 

 
 

𝑚𝑖𝑛
       𝑥∈𝑅𝑛𝑐

𝑓𝑜𝑏𝑗(𝑥)

𝑔𝑖(𝑥) ≤ 0 ∀𝑖 ∈ (1,… , 𝑛𝑔)

ℎ𝑗(𝑥) = 0 ∀𝑗 ∈ (1,… , 𝑛ℎ)

    𝐵𝑘
𝑙𝑜 ≤ 𝑥𝑘 ≤ 𝐵𝑘

𝑢𝑝  ∀𝑘 ∈ (1,… , 𝑛𝑐)              
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A chaque contrainte ajoutée, l’espace de recherche du problème d’optimisation est divisé en deux sous-espaces en 
fonction de la validité des solutions qu’ils regroupent. L’intersection entre le domaine de recherche défini par les 
bornes et le domaine où les contraintes sont respectées, correspond au domaine de validité dans lequel la solution 
du critère de minimisation est à chercher. Les contraintes d’égalités, d’inégalités ainsi que les bornes définissent 
un sous ensemble de ℝ𝑛 correspondant au domaine de validité. La solution du problème correspond donc au 
vecteur de décision 𝑥 qui minimise la fonction 𝑓𝑜𝑏𝑗 sur le domaine de validité, c'est-à-dire que la fonction 𝑓𝑜𝑏𝑗 est 
minimisée sachant que 𝑔(𝑥) ≤ 0 ℎ(𝑥) = 0 et 𝑥 ∈ ℝ𝑛𝑐.  
 

Par ailleurs, dans le contexte de nos travaux, l’optimisation des aimants et du bobinage nécessite la prise 
en considération de contraintes linéaires ; une somme de blocs élémentaires pour la couche d’aimants dont la 
somme est inférieure ou égale à l’ouverture de l’arc polaire, soit ∑ 𝐵𝑎𝑖𝑚𝑡

 𝑏
𝑡=1 =

𝛽𝜋𝑅𝑎𝑖𝑚

𝑝
 ∀𝑡 ∈ (1,… , 𝑛𝑡) ; une 

distribution spatiale de conducteurs périodique dont la valeur moyenne est nulle sur un tour complet de la machine, 
comme précisé au paragraphe (3.3.4.2.a    ), soit ∑ 𝐶𝑐𝑑𝑣  

𝑁𝑒
𝑣=1 = 0 ∀𝑣 ∈ (1,… , 𝑛𝑣). La résolution du problème 

d’optimisation non linéaire avec des contraintes linéaires est posée sous la forme :  

{ 
    𝑚𝑖𝑛
     𝑥∈𝑅𝑛𝑐

𝑓𝑜𝑏𝑗(𝑥)

 𝐴𝑥 − 𝑏 = 0
 3-39 

avec 𝐴(𝑚,𝑛) une matrice à 𝑚 lignes et 𝑛 colonnes et 𝑏 un vecteur appartenant à ℝ𝑚. L’optimisation du bobinage 
requiert également des choix de répartition spatiale, de nombre de conducteurs, de nombre de couches, 
représentées par des variables discrètes. Nous avons alors envisagé et comparé deux possibilités. La première 
consiste à conserver le problème de départ, c'est-à-dire, à variables continues, tout en ajoutant des contraintes 
utilisant des méthodes de pénalisation et de relaxation, de façon à forcer les variables continues à devenir discrètes. 
Les contraintes consistent à pénaliser au niveau du critère, les espaces non valides, soit en ajoutant artificiellement 
une pénalisation au critère croissante avec la distance par rapport au domaine valide, soit en interdisant un 
déplacement en dehors du domaine valide en augmentant le coût progressivement à mesure que l’on s’approche 
d’une frontière du domaine, jusqu’à devenir infini. Pour les deux méthodes, on résout alors une succession de 
problèmes en augmentant progressivement la valeur de pénalisation. La deuxième consiste à choisir un algorithme 
capable de considérer des problèmes mixtes, c’est-à-dire, à variables mixtes continues et discrètes. On ajoute alors 
 𝑛𝑒 variables entières aux 𝑛𝑐 variables continues dans un vecteur de décision 𝑧 = (𝑧1 ,… , 𝑧𝑛𝑒), dans l’ensemble ℕ 
dont les valeurs sont comprises entre 𝑛𝑒 bornes hautes et basses 𝐷𝑙𝑜 = (𝐷1

𝑙𝑜,… , 𝐷𝑘
𝑙𝑜) et 𝐷𝑢𝑝 = (𝐷1

𝑢𝑝,… , 𝐷𝑘
𝑢𝑝).  

 
Ainsi, le problème mixte d’optimisation sous contraintes linéaires et non linéaires se formule de cette manière : 
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{
  
 

  
 

𝑚𝑖𝑛
   𝑥∈𝑅𝑛𝑐
  𝑧∈𝑁𝑛𝑒

𝑓𝑜𝑏𝑗(𝑥, 𝑧)

  
𝑔𝑖(𝑥, 𝑧) ≤ 0 ∀𝑖 ∈ (1,… , 𝑛𝑔)

ℎ𝑗(𝑥, 𝑧) = 0 ∀𝑗 ∈ (1,… , 𝑛ℎ)

  𝐵𝑘
𝑙𝑜 ≤ 𝑥𝑘 ≤ 𝐵𝑘

𝑢𝑝 ∀𝑘 ∈ (1,… , 𝑛𝑐)

   𝐷𝑚
𝑙𝑜 ≤ 𝑧𝑚 ≤ 𝐷𝑚

𝑢𝑝  ∀𝑚 ∈ (1,… , 𝑛𝑒)

 3-40 

 
Les fonctions 𝑓𝑜𝑏𝑗(𝑥, 𝑧), 𝑔𝑖(𝑥, 𝑧) et ℎ𝑗(𝑥, 𝑧) sont toujours à valeurs dans ℝ, mais ne sont plus des fonctions de 
variables réelles. Elles sont définies sur un sous-ensemble de ℝ𝑛𝑐 ∪ ℕ𝑛𝑒.  
 

Afin d’obtenir la solution minimisant le ou les critères d’optimisation sur le domaine de validité, nous 
devons choisir un algorithme de résolution. Dans [158], l’auteur résume, compare les différents algorithmes 
applicables à notre problématique d’optimisation et les classe en trois grandes catégories selon la nature du 
minimum qu’ils fournissent, à savoir, s’il s’agit d’un minimum local ou global. Pour aider dans le choix d’un 
algorithme, il classe aussi les problèmes d’optimisation en trois catégories en fonction du type de variable calculée 
dans la fonction de minimisation : discret pour des valeurs entières ou booléennes, continu pour des valeurs réelles 
ou mixtes pour des variables continues et discrètes. En résumé, il existe deux grandes catégories d’algorithmes : 

- Déterministe local, méthodes nécessitant un point de départ applicable à des problèmes continus bien 
connus dont le principal intérêt est de trouver une solution locale, voire une solution globale, si les 
fonctions présentent des propriétés de convexité et de linéarité, ce qui n’est généralement pas le cas. On 
peut citer les méthodes du Gradient conjugué, Lagrangien augmenté, Programmation Quadratiques 
Successives (SQP). 

- Meta-Heuristique, méthodes applicables à des problèmes mixtes ou non, linéaires ou non, convexes ou 
non, généralement dénommées également stochastiques ou heuristiques suivant les règles employées pour 
générer les nouveaux points qui peuvent dans certains cas combiner des méthodes déterministes de 
recherche locale lors d’étapes particulières de résolution. Les méthodes stochastiques sont basées sur des 
générations aléatoires de points compris dans le domaine de validité lui-même défini par les contraintes. 
On peut citer les méthodes les plus connues et largement employées dans le domaine du génie électrique 
les Algorithmes Génétiques. Ils présentent néanmoins quelques inconvénients non négligeables, 
notamment des temps de résolution prohibitifs. 

 
On notera également l’existence d’une dernière catégorie : les méthodes déterministes d’optimisation globale ou 
méthodes exactes, basées sur des techniques de type Branch and Bound, [159], [160] (arithmétique d’intervalles). 
Ces méthodes présentent la particularité de résoudre de manière exacte le problème posé et ainsi déterminer 
l’optimum global. Ils présentent également quelques inconvénients non négligeables : difficulté de programmation 
et temps de résolution important pour des problèmes d’une dizaine de variables. 
 

Les algorithmes déterministes sont considérés comme des méthodes d’optimisation à recherche locale, 
tandis que les algorithmes méta-heuristiques sont considérés comme des méthodes d’optimisation globale. Ces 
derniers permettent de prendre en considération des problèmes de type « boîte noire », sans devoir nécessairement 
calculer le gradient ou le hessien de la fonction à minimiser, avantage non négligeable lorsque la fonction de 
minimisation ne peut être explicitée. Ils présentent également l’avantage de fournir de meilleures solutions par 
rapport aux algorithmes déterministes, dont le principal inconvénient réside dans leur sensibilité aux points de 
départ choisis par l’utilisateur. Nous utiliserons un algorithme déterministe local dans un premier problème 
relativement simple d’optimisation non linéaire, continu, sous contraintes linéaires et non-linaires, dont les 
équations sont détaillées au paragraphe suivant (3.3.3). Nous le comparerons à un algorithme sans dérivées pour 
un deuxième problème d’optimisation plus complexe non linéaire, mixte, sous contraintes linéaires et non 
linéaires, présenté au paragraphe (3.3.4). Ces méthodes s’avèrent également bien appropriées au dernier problème 
de conception optimale détaillé au paragraphe (3.4).  
 

 Adaptation simplifiée des sources du champ 

3.3.3.1 Formulation du problème d’optimisation  

Nous souhaitons valider l’approche théorique développée au paragraphe (3.2.1.3) par l’utilisation de 
méthodes d’optimisation. Nous formulons donc un problème d’optimisation dont le critère de minimisation de la 
fonction objectif correspond à la maximisation du couple de la machine donné par la relation (3-24), soit : 
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𝑚𝑎𝑥
       𝑥∈𝑅𝑛

𝑓𝑜𝑏𝑗(𝑥) = − 𝑚𝑖𝑛
     𝑥∈𝑅𝑛

−𝑓𝑜𝑏𝑗(𝑥) 3-41 

soit : 

𝑓𝑜𝑏𝑗 = 𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐
2 𝜋∑ 𝐵𝑟𝑐𝑚 𝐽𝑠𝑐𝑚 + 𝐵𝑟𝑠𝑚 𝐽𝑠𝑠𝑚

∞

𝑚=1

 3-42 

A ce stade de l’étude pour l’application visée, nous considérons que le couple électromagnétique est équivalent au 
couple disponible sur l’arbre. Nous négligeons toutes les pertes mécaniques au niveau des parties tournantes. Nous 
les prendrons en compte lors du dimensionnement au Chapitre 4. Nous fixons les valeurs des paramètres d’entrée 
Tableau 9, définissons les variables d’optimisation Tableau 10, ainsi que les contraintes Tableau 12, qui permettent 
de formaliser correctement le problème d’optimisation. 

Tableau 9 : Paramètres d’entrée 

Paramètre Description Type valeur 

𝑅𝑠𝑐  [𝑚𝑚] Rayon d’alésage corrigé réel 40 
𝐿𝑓 [𝑚𝑚] Longueur active de la machine réel 10 

𝑁ℎ𝑎𝑟𝑚 Nombre d’harmoniques entier 𝑚 
 

Tableau 10 : Variables d’optimisation 

Paramètre Description Type 

𝐵𝑟𝑚,𝑐,𝑠     Coefficients de la série de Fourier de l’induction des aimants réel 
𝐽𝑠𝑚,𝑐,𝑠   Coefficients de la série de Fourier des harmoniques de la densité linéique de courants réel 

 

Tableau 11 : Intervalle des variables d’optimisation 

Paramètre Borne inférieure Borne supérieure 

𝐵𝑟𝑚,𝑐,𝑠 −1 1 
𝐽𝑠𝑚,𝑐,𝑠 −105 105 

 

Tableau 12 : Contraintes 

Contraintes Relation 

𝐶1 ∑ 𝐵𝑟𝑐𝑚
2 + 𝐵𝑟𝑠𝑚

2

∞

𝑚=1

≤ 1 

𝐶2 ∑  𝐽𝑠𝑐𝑚
2 + 𝐽𝑠𝑠𝑚

2 ≤ 1010
∞

𝑚=1

 

 
En conservant les données de l’application considérée, c'est-à-dire, un moteur synchrone à aimants permanents 
dont la puissance électrique est inférieure à 10𝑘𝑊, avec un refroidissement liquide, nous pouvons fixer pour 
l’application numérique les valeurs maximales des amplitudes des ondes du champ magnétique d’entrefer et de la 
densité linéique de courants.  

A travers l’utilisation de Matlab, nous avons à disposition plusieurs routines de minimisation et plusieurs 
algorithmes. Nous invitons le lecteur qui souhaiterait plus d’informations à ce sujet à se reporter dans l’aide du 
logiciel. Etant donné notre problème et ses caractéristiques, nous utilisons « fmincon » afin de minimiser notre 
fonction monocritère non linéaire, multi-variables, sous un nombre fini de contraintes linéaires et non linéaires. 
Dans « fmincon »,  nous avons sélectionné la méthode « interior point » afin de s’assurer que la solution respecte 
les contraintes et se trouve dans le domaine de validité, ce qui n’est pas garanti lors de l’utilisation de l’algorithme 
« active set », par exemple. Le nombre d’équations explicites étant réduit, il est facile de calculer et d’obtenir le 
gradient de la fonction objectif. Nous renseignons le gradient de la fonction objectif et le gradient des contraintes 
dans les options de la fonction de minimisation « fmincon », comme les paramètres d’entrée, à partir des matrices 
(3-44) et (3-46). Cela permet de gagner en précision de calcul en évitant d’approcher le gradient de la fonction par 
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différences finies. 

𝐺𝑟𝑓 = (𝐺𝑟𝑖,𝑗)  (𝑖, 𝑗) 𝜖 [1. . 2
𝑚 ] × [1,2 ] 3-43 

avec 𝑚 le nombre d’harmoniques et la matrice du gradient des contraintes donnée par : 

𝐺𝑟𝑓 =

(

 
 

𝜕𝑓𝑜𝑏𝑗,𝑚
𝜕𝐽𝑠𝑐1

𝜕𝑓𝑜𝑏𝑗,𝑚
𝜕𝐽𝑠𝑠1

𝜕𝑓𝑜𝑏𝑗,𝑚
𝜕𝐵𝑟𝑐1

𝜕𝑓𝑜𝑏𝑗,𝑚
𝜕𝐵𝑟𝑠1

  
…
…   

𝜕𝑓𝑜𝑏𝑗,𝑚
𝜕𝐽𝑠𝑐𝑚

𝜕𝑓𝑜𝑏𝑗,𝑚
𝜕𝐽𝑠𝑠𝑚

𝜕𝑓𝑜𝑏𝑗,𝑚
𝜕𝐵𝑟𝑐𝑚

𝜕𝑓𝑜𝑏𝑗,𝑚
𝜕𝐵𝑟𝑠𝑚

     

)
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𝐺𝑟𝑐 = (𝐺𝑟𝑖,𝑗)  (𝑖, 𝑗) 𝜖 [1. . 2 × 2
𝑚 ] × [1, 𝑐 ] 3-45 

avec 𝑚 le nombre d’harmoniques, 𝑐 le nombre de contraintes et la matrice du gradient des contraintes donnée par : 

𝐺𝑟𝑐 =

(

 
 

𝜕𝛼𝑚
𝜕𝐽𝑠𝑐1

𝜕𝛼𝑚
𝜕𝐽𝑠𝑠1

𝜕𝛽𝑚
𝜕𝐽𝑠𝑐1

𝜕𝛽𝑚
𝜕𝐽𝑠𝑠1

     

𝜕𝛼𝑚
𝜕𝐵𝑟𝑐1

𝜕𝛼𝑚
𝜕𝐵𝑟𝑠1

𝜕𝛽𝑚
𝐵𝑟𝑐1

𝜕𝛽𝑚
𝜕𝐵𝑟𝑠1

  
…
…   

𝜕𝛼𝑚
𝜕𝐽𝑠𝑐𝑚

𝜕𝛼𝑚
𝜕𝐽𝑠𝑠𝑚

𝜕𝛽𝑚
𝜕𝐽𝑠𝑐𝑚

𝜕𝛽𝑚
𝜕𝐽𝑠𝑠𝑚

    

𝜕𝛼𝑚
𝜕𝐵𝑟𝑐𝑚

𝜕𝛼𝑚
𝜕𝐵𝑟𝑠𝑚

𝜕𝛽𝑚
𝐵𝑟𝑐𝑚

𝜕𝛽𝑚
𝜕𝐵𝑟𝑠𝑚

 

)
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avec : 

𝛼𝑚 = ∑ 𝐵𝑟𝑐𝑚
2 + 𝐵𝑟𝑠𝑚

2

∞

𝑚=1

− 1 3-47 

𝛽𝑚 = ∑  𝐽𝑠𝑐𝑚
2 + 𝐽𝑠𝑠𝑚

2

∞

𝑚=1

− 1010 3-48 

Pour chaque résolution, nous prenons au choix un point de départ unitaire ou plusieurs points de départ aléatoires 
en utilisant une fonction de Matlab « rand », qui permet de générer une distribution uniforme de nombres pseudo-
aléatoires. Cette démarche s’inscrit dans la volonté de s’assurer que la solution optimale trouvée correspond bien 
à un optimum local et que l’algorithme parvient à converger, quel que soit le point de départ pris par l’utilisateur. 
 

3.3.3.2 Résolution au fondamental 

Nous commençons la résolution du problème d’optimisation en considérant uniquement le fondamental 
du champ créé par les aimants et de la densité linéique de courants au stator. Les résultats obtenus sont synthétisés 
dans le Tableau 13, pour un premier vecteur de points de départ unitaires.  

Tableau 13 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 
𝛾𝑒𝑚 [𝑁𝑚] 5.02 
𝐽𝑠𝑐1 7.07.104 
𝐽𝑠𝑠1 7.07.104 
𝐵𝑟𝑐1 0.707 
𝐵𝑟𝑠1 0.707 

 
Après vérification, la solution obtenue respecte bien les contraintes posées. Les amplitudes des fondamentaux de 
chaque onde sont calculées à partir des relations (3-31) et (3-32). Elles sont « en butée » sur la borne supérieure 
de l’espace de validité et les phases des deux fondamentaux 𝛽1𝑟 et 𝛼1𝑠 valent 45°. Nous vérifions à présent, avec un 
second vecteur de point de départ dont les valeurs correspondent aux bornes inférieures du domaine, les résultats 
obtenus et synthétisés dans le Tableau 14 ci-dessous. 

Tableau 14 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 
𝛾𝑒𝑚 [𝑁𝑚] 5.02 
𝐽𝑠𝑐1 −7.07.104 
𝐽𝑠𝑠1 −7.07.104 
𝐵𝑟𝑐1 −0.707 
𝐵𝑟𝑠1 −0.707 
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La solution obtenue respecte bien les contraintes posées et les amplitudes des fondamentaux sont de nouveau toutes 
« en butée », sur la borne inférieure de l’espace de validité. Les phases des fondamentaux 𝛽1𝑟 et 𝛼1𝑠 valent 135°. 
Nous vérifions une dernière fois, avec un troisième vecteur de point de départ, dont les valeurs sont nulles pour le 
champ créé par les aimants et correspondent aux bornes inférieures du domaine pour la densité linéique de 
courants. Les résultats obtenus sont synthétisés dans le Tableau 15 ci-dessous. 

Tableau 15 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 
𝛾𝑒𝑚 [𝑁𝑚] 5.02 
𝐽𝑠𝑐1 −7.07.104 
𝐽𝑠𝑠1 −7.07.104 
𝐵𝑟𝑐1 −0.707 
𝐵𝑟𝑠1 −0.707 

 
La solution obtenue respecte encore une fois les contraintes posées et les amplitudes des fondamentaux sont 
toujours toutes « en butée » sur la borne inférieure de l’espace de validité. Les phases des fondamentaux 𝛽1𝑟 et 𝛼1𝑠 
valent −45°. En conclusion, lorsque les fondamentaux sont uniquement considérés dans le calcul du couple, il 
existe une multitude de solutions qui conduisent chacune au couple maximum, avec des valeurs d’amplitudes de 
chaque fondamental toujours en butée sur les valeurs extremums du domaine de validité. Les deux fondamentaux 
sont également en phase. Nous retrouvons bien les mêmes conclusions qu’au paragraphe (3.2.1.3).  
 

3.3.3.3 Résolution en considérant le fondamental et une harmonique 

Nous continuons la résolution du problème d’optimisation en considérant cette fois, le fondamental et 
une harmonique, celle de rang 3, par exemple. Les résultats obtenus sont synthétisés dans le Tableau 16 pour un 
premier vecteur de points de départ unitaires.  

Tableau 16 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 
𝛾𝑒𝑚 [𝑁𝑚] 5.02 
𝐽𝑠𝑐1 5.104 
𝐽𝑠𝑠1 5.104 
𝐵𝑟𝑐1 0.5 
𝐵𝑟𝑠1 0.5 
𝐽𝑠𝑐3 5.104 
𝐽𝑠𝑠3 5.104 
𝐵𝑟𝑐3 0.5 
𝐵𝑟𝑠3 0.5 

 
Après vérification, la solution obtenue respecte bien les contraintes posées. Les amplitudes des vecteurs de chaque 
onde et non les amplitudes des rangs harmoniques sont toutes « en butée » sur la borne supérieure de l’espace de 
validité avec l’amplitude de chaque onde calculée à partir des relations (3-31) et (3-32). Les phases des 
harmoniques 𝛽1𝑟, 𝛽3𝑟 , 𝛼1𝑠 et 𝛼3𝑠 valent toutes 45°. Afin de vérifier la troisième condition d’optimalité du couple, nous 
calculons également le rapport des amplitudes des rangs d’harmoniques, soit : 

𝐽𝑠1
𝐵𝑟1

= 105    𝑒𝑡   
𝐽𝑠3
𝐵𝑟3

= 105   3-49 

Nous vérifions à présent avec un second vecteur de point de départ dont les valeurs sont tirées aléatoirement entre 
les bornes supérieure et inférieure du domaine de validité, les résultats obtenus et synthétisés dans le Tableau 17 
ci-dessous. 

Tableau 17 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 
𝛾𝑒𝑚 [𝑁𝑚] 5.02 
𝐽𝑠𝑐1 8.38.104 
𝐽𝑠𝑠1 2.34.104 
𝐵𝑟𝑐1 0.84 
𝐵𝑟𝑠1 0.23 
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𝐽𝑠𝑐3 3.24.104 
𝐽𝑠𝑠3 3.7.104 
𝐵𝑟𝑐3 0.32 
𝐵𝑟𝑠3 0.37 

 
La solution obtenue respecte toujours les contraintes posées. Les valeurs des amplitudes des composantes 
harmoniques sont variables sur l’espace de validité, mais l’amplitude de chaque onde est bien « en butée » 
supérieure. Les phases des harmoniques 𝛽1𝑟, 𝛼1𝑠 valent 15° et 𝛽3𝑟, 𝛼3𝑠 valent 48°. Nous calculons également le rapport 
des amplitudes des rangs d’harmoniques, soit : 

𝐽𝑠1
𝐵𝑟1

= 105    𝑒𝑡   
𝐽𝑠3
𝐵𝑟3

= 105   3-50 

Nous vérifions une dernière fois avec un troisième vecteur de point de départ dont les valeurs sont tirées 
aléatoirement entre les bornes supérieure et inférieure du domaine de validité. Nous constatons à nouveau, de la 
même manière que pour les deux cas précédents, qu’il existe une multitude de solutions qui conduisent chacune 
au couple maximum avec un rapport des amplitudes des harmoniques qui reste constant, des composantes 
harmoniques de même rang qui sont toujours en phase, avec des valeurs d’amplitudes de chaque onde qui sont 
toutes en butées maximales. Seules les valeurs des amplitudes des harmoniques de rang spécifique et leurs valeurs 
de phase varient en fonction du point de départ. Nous retrouvons à nouveau les mêmes conclusions qu’au 
paragraphe (3.2.1.3). 
 

3.3.3.4 Résolution en considérant le fondamental et deux harmoniques 

Nous considérons à présent le fondamental et deux harmoniques, celles de rang 3 et 5, par exemple. Les 
résultats obtenus sont synthétisés dans le Tableau 18 pour un premier vecteur de points de départ unitaires.  

Tableau 18 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 
𝛾𝑒𝑚 [𝑁𝑚] 5.02 
𝐽𝑠𝑐1 4.08.104 
𝐽𝑠𝑠1 4.08.104 
𝐵𝑟𝑐1 0.408 
𝐵𝑟𝑠1 0.408 
𝐽𝑠𝑐3 4.08.104 
𝐽𝑠𝑠3 4.08.104 
𝐵𝑟𝑐3 0.408 
𝐵𝑟𝑠3 0.408 
𝐽𝑠𝑐5 4.08.104 
𝐽𝑠𝑠5 4.08.104 
𝐵𝑟𝑐5 0.408 
𝐵𝑟𝑠5 0.408 

 
La solution obtenue respecte toujours les contraintes posées. Les valeurs des amplitudes des composantes 
harmoniques sont variables et l’amplitude de chaque onde est « en butée » sur la borne supérieure de l’espace de 
validité. Les phases des harmoniques 𝛽1𝑟, 𝛽3𝑟, 𝛽5𝑟, 𝛼1𝑠, 𝛼3𝑠  et 𝛼5𝑠 valent toutes 45°. Nous calculons également le rapport 
des amplitudes des rangs d’harmoniques, soit : 

𝐽𝑠1
𝐵𝑟1

= 105    𝑒𝑡   
𝐽𝑠3
𝐵𝑟3

= 105  𝑒𝑡   
𝐽𝑠5
𝐵𝑟5

= 105 3-51 

Si nous vérifions de la même façon que précédemment, avec un second, puis un troisième vecteur de point de 
départ dont les valeurs sont tirées aléatoirement entre les bornes supérieure et inférieure du domaine de validité, 
les résultats obtenus amènent aux mêmes conclusions qu’aux paragraphes (3.3.3.3 et 3.3.3.2) précédents. Nous 
retrouvons à nouveau l’existence d’une multitude de solutions qui conduisent chacune au couple maximum. Les 
conclusions sur les amplitudes et phases des rangs spécifiques d’harmoniques de chaque onde restent également 
valides et sont donc généralisables à 𝑚 rangs. 
 

En conclusion, les conditions d’obtention d’un couple optimal sont maintenant déterminées d’un point de 
vue mathématique. L’objectif à présent est de pouvoir relier l’optimisation à la définition structurelle de la 
machine, c'est-à-dire, obtenir une configuration de couche d’aimants et une répartition spatiale des conducteurs 
qui satisfassent les conditions d’optimalité du couple et qui soient réalisables physiquement. En effet, jusqu’à 
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présent, aucune contrainte physique de conception du bobinage ou des aimants n’a été considérée dans le problème 
simplifié d’optimisation des sources du champ. Cela se traduit notamment par l’obtention d’une infinité de 
solutions et de valeurs d’amplitudes de rangs d’harmoniques spécifiques qui conduisent à une valeur de couple 
maximale. Certains rangs d’harmoniques peuvent même prendre des valeurs d’amplitudes identiques, ce qui n’est 
pas réalisable, ni envisageable d’un point de vue physique et conceptuel. La modification du problème 
d’optimisation en vue de l’adéquation des sources du champ pour l’obtention d’un couple optimal, passe 
nécessairement par la prise en compte des contraintes spécifiques au bobinage et aux aimants. 

A titre d’exemple, si nous prenons des courants d’alimentation « sinus », il semble évident de répartir le 
bobinage et les aimants le plus sinusoïdalement possible. Plusieurs possibilités sont envisageables : adapter la 
distribution des conducteurs à une couche d’aimants ou inversement. Ces méthodes classiques et ont été largement 
étudiées. Le prochain paragraphe n’a pas pour but de redémontrer l’efficacité de ces méthodes mais de présenter 
des méthodes à travers un outil de détermination systématique du couple optimal en fonction d’un rayon et d’une 
longueur active donnés. 
 

 Adéquation des sources du champ 

La nouveauté de ce second outil tient dans la possibilité de pouvoir fixer une, ou plusieurs variables 
d’optimisation, afin de maximiser le couple, c'est-à-dire, au choix, le bobinage, les aimants ou les courants. Etant 
donné les règles de conception des bobinages pour obtenir une symétrie et un équilibre entre phases sur un domaine 
discrétisé par les encoches qui limitent les solutions envisageables, nous pouvons, par exemple, agir plus librement 
sur la couche d’aimants, notamment sur l’orientation des polarisations, la discrétisation de la couche par des blocs 
de différentes largeurs ou encore sur les courants directement par injection de rangs d’harmoniques spécifiques. 
Sur la base du problème d’optimisation simplifié du paragraphe précédent, nous avons donc défini un problème 
d’optimisation local tenant compte, dans un premier temps, uniquement de la source du champ statorique, puis 
dans un second temps, de la source du champ rotorique. L’objectif de ce problème d’optimisation local à source 
séparée consiste à déterminer de manière optimale le contenu harmonique d’une source du champ de manière à 
converger vers une distribution spatiale du champ requise. La séparation du problème nous permet de valider pas 
à pas et localement les solutions respectives des sources du champ, avec un nombre de variables et de contraintes 
réduit. Dans le cadre de l’intégration convertisseur-machine, nous associons ensuite les sources pour résoudre un 
problème d’optimisation, dont l’objectif devient la maximisation du couple. Nous verrons également au 
paragraphe (3.3.4.5), que l’augmentation du nombre de variables et des contraintes complexifie le problème et 
requiert l’utilisation d’algorithmes de type « blackbox ». Une fois couplé à un dernier module détaillé au 
paragraphe (3.4.1), c'est-à-dire, le script de dessin automatisé adapté à la conception des MSAP, nous disposons 
d’un outil multiniveaux pour résoudre un problème de « dimension-conception » inverse. Nous pouvons voir cette 
seconde méthode, comme complémentaire à l’outil de génération automatique des bobinages, où un choix du 
concepteur est requis pour sélectionner une solution particulière de bobinages proposés, sans tenir compte de la 
répartition des aimants. 
 

3.3.4.1 Bobinages paramétrés 

Nous commençons l’étude par l’optimisation du bobinage. Pour pouvoir optimiser une séquence de 
bobinage, nous devons développer des relations paramétrables et exprimer les règles de conception sous forme de 
contraintes, de manière à garantir la faisabilité des solutions. Le bobinage d’une machine est toujours construit 
selon des règles de conception définies au paragraphe (2.4.1.1). Contrairement à de récentes études [161], [162], 
qui traitent uniquement le cas d’une famille de bobinages, celle du concentrique, et qui proposent de nouvelles 
solutions de bobinage grâce à la considération de nouveaux paramètres tels qu’un nombre de conducteurs par 
encoche variable, une largeur d’encoche variable, nous avons fait le choix de conserver des méthodes de 
conception de bobinage classiques qui nous permettent d’étudier toutes les familles de bobinage de répartition. 
D’autre part, les nouvelles possibilités de bobiner sur des dents de largeur variable sont coûteuses en temps de 
développement et « lourdes » à généraliser analytiquement pour l’ensemble des familles existantes. Ces nouveaux 
paramètres changent fondamentalement l’étude de la répartition des axes de symétrie des bobines élémentaires qui 
forment une séquence de bobinage de phase. Elles doivent faire l’objet d’études spécifiques pour chacune d’elles 
étant donné la variation du pas de bobinage qui peut différer du pas unitaire. De ce fait, nous écartons toutes 
solutions pouvant s’approcher d’une répartition purement sinusoïdale à cause de la discrétisation constante des 
encoches du stator.  

 
Nous nous sommes donc basés sur les règles de conception et la méthode développées dans le 1er outil de 

définition et de caractérisation des bobinages présenté au Chapitre 2. A partir de la généralisation des fonctions de 
distribution spatiale des conducteurs, donnée par la relation (2-41), nous pouvons inclure dans notre problème 



Analyse et optimisation des sources du champ électromagnétique 
 

88 

d’optimisation, une représentation analytique de n’importe quel bobinage, avec comme paramètre d’entrée / sortie 
principal, une matrice (2-34) contenant les séquences des bobinages de chaque phase.  
 

3.3.4.2 Optimisation structurelle et paramétrique des sources statoriques 

3.3.4.2.a    Le bobinage 

La répartition spatiale des conducteurs élémentaires aller et retour détaillée au paragraphe (2.4.1.1), 
constitue l’objectif de notre problème d’optimisation dont le critère de minimisation correspond à l’erreur moyenne 
quadratique entre une courbe de densité linéique de courants de référence et une densité linéique de courants créée 
par une solution particulière de bobinage, soit : 

𝑚𝑖𝑛
       𝑥∈𝑅𝑛

𝑓𝑜𝑏𝑗(𝑥) =
1

𝑛𝑝
∑ (𝐽𝑠𝑟𝑒𝑓,𝑡 − 𝐽𝑠,𝑡)

2

𝑛𝑝

𝑡=1

 3-52 

avec 𝑛𝑝 le nombre de points qui définit les fonctions trigonométriques des décompositions en série de Fourier, 
𝐽𝑠𝑟𝑒𝑓 la densité linéique de courants de référence que l’on cherche à approcher et 𝐽𝑠 la densité réelle de courant qui 
dépend des variables de décision. La répartition spatiale d’un nombre de conducteurs élémentaires par encoche 
fixé par un nombre de couches, l’axe de calage de la phase prise en référence, l’ouverture d’encoche constituent 
les variables d’optimisation du problème. Nous fixons également les valeurs d’un certain nombre de paramètres 
d’entrée Tableau 19 dont les valeurs sont issues d’un prédimensionnement d’une MSAP au Chapitre 4. Nous 
définissons les variables d’optimisation Tableau 20 ainsi que les contraintes Tableau 22 de manière à formaliser 
correctement le problème et son domaine de validité. 

Tableau 19 : Paramètres d’entrée 

Paramètre Description Type valeur 
𝑅𝑠𝑐  [𝑚𝑚] Rayon d’alésage corrigé réel 40 
𝑒 [𝑚𝑚] Epaisseur d’entrefer réel 1.4 

𝑞 Nombre de phases entier 3 
𝑠 Nombre d’étoiles entier [1 . . 3] 

𝐴𝑠  [°] Angle de décalage spatial des étoiles entier [0 . . 90] 
𝑁𝑙𝑎𝑦𝑒𝑟 Nombre de couches du bobinage entier [1 . . 3] 
𝑁𝑒 Nombre d’encoches entier [12  24  36] 
𝑝 Nombre de paires de pôles entier [1  2  3  4] 

𝐽𝑠𝑟𝑒𝑓 [𝐴/𝑚] Densité linéique de courants de référence réel [104 . . 105] 
𝐼𝑓𝑜𝑟𝑚  Forme des courants d’alimentation (Sinus / 120° / 180°) réel [1 . . 3] 
𝐼𝑚 [A] Amplitude maximale du courant de phase réel 30.4 
𝑁ℎ𝑎𝑟𝑚 Nombre d’harmoniques entier 100 
𝑁𝑠 Nombre de spires d’une bobine élémentaire entier 4 

 

Tableau 20 : Variables d’optimisation 

Paramètre Description Type 

𝑘𝑞𝑛𝑛   [𝑐𝑜𝑛𝑑] Nombre de conducteurs élémentaires dans une encoche entier 
𝜃𝑐0  Angle de calage relatif de la phase prise en référence entier 
𝜃𝑒 Ouverture d’encoche relative réel 

 
avec  𝑘𝑞𝑛𝑛 le nombre de conducteurs élémentaires donné pour une position d’encoche et pour une phase qui 
constitue les éléments de la matrice (2-34) rappelée ci-dessous :  

𝐹𝑠 = (

𝑘1𝑛1 −𝑘1𝑛2
⋮ ⋮

𝑘𝑞𝑛1 −𝑘𝑞𝑛2

   

…
⋱
…
    

𝑘1𝑛𝑛 −𝑘1𝑛𝑛+1
⋮ ⋮

𝑘𝑞𝑛𝑛 −𝑘𝑞𝑛𝑛+1

 ) 3-53 

Tableau 21 : Intervalle des variables d’optimisation 
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Paramètre Borne inférieure Borne supérieure 

|𝑘𝑞𝑛𝑛| 0 𝑁𝑙𝑎𝑦𝑒𝑟 

𝜃𝑐0 0 
𝑁𝑒
𝑇𝑏𝑜𝑏

 

𝜃𝑒 0.1 0.5 
 

Les contraintes relatives aux règles de conception du bobinage garantissent l’obtention d’une séquence 
techniquement réalisable. Les solutions recherchées par l’algorithme appartiennent à un domaine de validité de 
dimension ℝ𝑁𝑒+2 délimité par les contraintes. Pour cet exemple applicatif, nous avons testé des bobinages mono-
étoile et nous avons défini des contraintes, résumées dans le Tableau 22, pour les règles de conception des 
bobinages contraintes 𝐶1 à 𝐶6 sauf 𝐶3 qui force les valeurs d’inductance mutuelles entre phases d’une même étoile. 
Les contraintes 𝐶1, 𝐶2 et 𝐶4 garantissent l’équilibre, la symétrie d’une séquence de bobinage et le respect du nombre 
de couches. Pour étudier les bobinages multi-étoiles et en vue d’obtenir une solution de bobinage qui respecte une 
valeur particulière d’inductance mutuelle entre les étoiles, il suffira de rajouter la relation (2-58) comme contrainte 
d’inégalité. La valeur particulière d’inductance mutuelle entre les étoiles est directement liée à la fonction coupleur 
magnétique attendue dans le cadre de l’intégration convertisseur-machine.  

 
Remarque : il est tout à fait possible de compléter les contraintes du problème d’optimisation par la prise 

en compte de filtres supplémentaires développés dans le premier outil. Par exemple, si le concepteur souhaite 
conserver uniquement des solutions particulières de bobinage qui présentent un coefficient de bobinage supérieur 
à une valeur prédéfinie, il suffit de passer cette condition en contrainte d’inégalité. A titre d’illustration, nous avons 
passé en contrainte 𝐶3 les valeurs de mutuelles entre les phases d’une même étoile. 

 

Tableau 22 : Contraintes linéaires et non linéaires d’égalité et d’inégalité  

Contraintes Relation 

𝐶1 0 <∑|𝑘𝑞𝑛𝑡|

𝑁𝑒

𝑡=1

≤ 2𝑁𝑒𝑛𝑟 

𝐶2 0 <∑|𝑘𝑘𝑛𝑛,𝑡|

𝑞

𝑘=1

≤ 𝑁𝑙𝑎𝑦𝑒𝑟 

𝐶3 𝑀𝑗−𝑘 < 0 

𝐶4 ∑𝑘𝑞𝑛𝑡

𝑁𝑒

𝑡=1

= 0 

𝐶5 𝑃𝑘𝑞 = 0 

𝐶6 𝑃𝜃𝑐0 = 0 
 
avec 𝑁𝑒𝑛𝑟 le nombre total de bobines élémentaires connectées en série qui constituent une séquence de bobinages 
de phases. 𝑁𝑒𝑛𝑟 dépend du nombre d’encoches, du nombre de phases et du nombre de couches. 𝑀𝑗−𝑘 correspond à 
la valeur d’inductance mutuelle entre phase définie par la relation (2-56). Pour chaque résolution, nous prenons 
plusieurs points de départ aléatoires en utilisant la fonction Matlab « rand » qui permet de générer une distribution 
uniforme de nombres réels pseudo-aléatoires. Nous utilisons « fmincon » afin de minimiser notre fonction 
monocritère non linéaire multi-variables sous un nombre fini de contraintes linéaires et non linéaires ainsi que 
l’algorithme « interior point » et « active set » pour les mêmes raisons explicitées précédemment au paragraphe 
(3.3.3.1). Un point de départ doit être défini et nous utilisons le module additionnel « global search » de manière 
à garantir la convergence de l’algorithme vers un minimum, étant donné le nombre de variables élevé, 𝑥 ∈
ℝ𝑛 avec 𝑛 le nombre de variables de décision du problème d’optimisation posé. En effet, plus la dimension de 
l’espace est importante plus le choix du point de départ est difficile, ce qui peut empêcher parfois la convergence 
de l’algorithme vers un minimum. « global search » s’apparente à une technique d’optimisation « multistart » qui 
permet de tirer plusieurs points de départ à partir d’un unique point de départ choisi par l’utilisateur. Cette 
technique permet de déterminer un minimum qui reste local, mais qui représente le meilleur optimum local sur le 
domaine de validité parmi l’ensemble des résultats obtenus sur les différents points de départ.  

 
En raison de la position discrétisée des conducteurs due à la présence des encoches, du nombre de 

conducteurs et de la position de l’axe de calage de la phase prise en référence de types « entier », nous sommes 
confrontés à un problème non linéaire mixte et la fonction de Matlab « fmincon » ne gère pas des variables de type 
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entier. Les répartitions obtenues ne correspondraient pas à une répartition physiquement réalisable. Nous 
cherchons à obtenir une répartition réelle des bobines élémentaires (encoche remplie ou vide par exemple), dont 
l’axe de la phase se situe arbitrairement au milieu d’une dent. Pour pouvoir prendre en compte des variables de 
type entier, nous avons donc recours à des méthodes de pénalisation qui consiste à considérer les variables comme 
des réels, puis à les arrondir à l’entier le plus proche à chaque itération. La pénalisation consiste à forcer les valeurs 
intermédiaires de manière à obtenir une valeur entière. Une phase de pénalisation des états intermédiaires est donc 
envisagée de manière à transformer la répartition continue des bobines élémentaires en une répartition discrète, de 
même pour l’angle de calage de la phase prise en référence. Nous utilisons une approche polynômiale [163], qui 
permet de forcer les états intermédiaires. Les contraintes 𝐶5 et 𝐶6 correspondent respectivement à la méthode 
employée pour pénaliser les valeurs intermédiaires des conducteurs d’une séquence de phase présents dans une 
encoche et les valeurs intermédiaires de déphasage de l’axe de calage de la phase prise en référence, soit : 

𝑃𝑘𝑞 =∑( ∏ (𝑘𝑞𝑛𝑡 −𝑁)

𝑁𝑙𝑎𝑦𝑒𝑟

   𝑁=−𝑁𝑙𝑎𝑦𝑒𝑟

)

2𝑁𝑒

𝑡=1

 3-54 

𝑃𝜃𝑐0 =∏(𝜃𝑐0 −𝑁)

𝑁𝑒
𝑇𝑏𝑜𝑏

𝑁=0

 3-55 

Remarque : dans notre cas, la valeur de pénalisation est fixe pour chaque itération. Elle pourrait varier ou 
devenir croissante au fur et à mesure des itérations notamment lors de l’utilisation d’une pénalisation par exposant. 
Nous obtenons ainsi des valeurs entières de conducteur élémentaires dans les encoches comprises dans l’intervalle 
[0 . . 𝑁𝑙𝑎𝑦𝑒𝑟] et une valeur entière de l’axe de calage multiple du pas d’encoche comprise dans l’intervalle [0 . . 𝑁𝑒

𝑇𝑏𝑜𝑏
]. 

Même si la formulation d’un problème à variables entières ainsi que le choix d’un point de départ peuvent se 
trouver facilités grâce à l’utilisation des Algorithmes génétiques, leur temps de calcul prohibitif, leur principal 
inconvénient, nous amène à rester dans le cadre de l’utilisation d’algorithmes « local », qui eux, présentent 
l’avantage de converger rapidement 
 

Pour terminer sur la formulation du problème d’optimisation de la couche de bobinage, au vu du nombre 
de variables de décision et étant donné le nombre de contraintes, afin de réduire le temps de calcul, nous définissons 
une seconde fonction objectif qui prendra en compte directement les contraintes d’égalité pondérées les plus 
importantes afin de guider l’algorithme : 

𝑓𝑜𝑏𝑗 =
1

𝑛𝑝
∑ (𝐽𝑠𝑟𝑒𝑓,𝑡 − 𝐽𝑠,𝑡)

2

𝑛𝑝

𝑡=1

+∑𝛼𝑖𝐶𝑖(𝑥)

6

𝑖=4
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avec 𝛼𝑖 un coefficient de pondération dont la valeur est comprise dans l’intervalle [102 . . 105] et 𝐶𝑖 une contrainte 
d’égalité posée avec : 

𝐶𝑖(𝑥) = {
𝐶𝑖(𝑥),               𝐶𝑖(𝑥)  ≠ 0 
0       ,                       𝑠𝑖𝑛𝑜𝑛

 3-57 

Nous commençons la résolution du problème d’optimisation en considérant une machine avec 𝑁𝑒 = 12,𝑝 = 2,𝑞 =

3.  La densité linéique de courants prise en référence est fixée en fonction des paramètres d’entrée préalablement 
définis. Cette densité linéique de courants est définie comme sinusoïdale, les courants d’alimentation sont 
également considérés comme sinusoïdaux. Nous réduisons l’amplitude de la densité linéique de courants de 
référence d’environ 15% dans une deuxième résolution pour observer l’évolution des paramètres. Les résultats 
obtenus sont synthétisés dans les Tableau 23 et Tableau 24, pour 200 vecteurs de points de départ aléatoires de 
type réel. Les séquences de bobinage correspondent à un bobinage à pas diamétral dans le premier cas et à un 
bobinage à pas raccourci dans le deuxième cas. 

Tableau 23 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 
𝑘1𝑛𝑛 0 −2 0 0 2 0 
𝜃𝑐0 0 
𝜃𝑒 0.31 
휀 4.2𝑒−4 

 

Tableau 24 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 
𝑘1𝑛𝑛 −1 −1 0 1 1 0 
𝜃𝑐0 0 
𝜃𝑒 0.26 
휀 2.5𝑒−4 
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(a) (b) 

 
(c) 

Figure 3-3: Exemple d’une solution optimale locale obtenue pour le cas 𝑁𝑒 = 12, 𝑝 = 2,𝑞 = 3.  
(a) Représentation de la distribution spatiale des conducteurs  

(b) Représentation de la densité linéique de courants correspondante  
(c) Analyse harmonique de la densité linéique de courants  

 
Nous avons réalisé un dernier test, en réduisant de moitié l’amplitude de la densité linéique de courants de 
référence. Nous obtenons les résultats synthétisés dans le Tableau 25. La séquence de bobinage correspond à un 
bobinage concentrique. En résumé, des résultats pour les trois cas pris en exemple, nous constatons à travers le 
processus d’optimisation une variation du pas du bobinage en fonction de l’amplitude de la densité linéique de 
courants de référence. 

Tableau 25 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 
𝑘1𝑛𝑛 −1 0 −1 1 0 1 
𝜃𝑐0 3 
𝜃𝑒 0.5 
휀 2𝑒−4 

 
Afin de vérifier nos résultats précédents, nous considérons maintenant une machine avec 𝑁𝑒 = 24,𝑝 =

2, 𝑞 = 3.  La densité linéique de courants prise en référence est toujours de forme sinusoïdale. Pour la seconde 
résolution, nous réduisons également l’amplitude de la densité linéique de courants de référence pour observer 
l’évolution des paramètres. Les résultats obtenus sont synthétisés dans les Tableau 26 et Tableau 27, pour 200 
vecteurs de points de départ aléatoires de type réel.  

Tableau 26 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 
𝑘1𝑛𝑛 2 2 0 0 0 0 −2 −2 
𝜃𝑐0 0 
𝜃𝑒 0.26 
휀 7.2𝑒−4 

 

Tableau 27 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 
𝑘1𝑛𝑛 1 2 1 0 0 −1 −2 −1 
𝜃𝑐0 0 
𝜃𝑒 0.23 
휀 5.4𝑒−4 

 

 
Nous terminons la résolution du problème d’optimisation en considérant une machine avec 𝑁𝑒 = 36,𝑝 = 3, 𝑞 = 3.   
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Les hypothèses et paramètres pris pour la densité linéique de courants de référence sont identiques. Les résultats 
obtenus sont synthétisés dans les Tableau 28 et Tableau 29, pour 200 vecteurs de points de départ aléatoires de 
type réel. 

Tableau 28 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 
𝑘1𝑛𝑛 2 2 0 0 0 0 −2 −2 
𝜃𝑐0 0 
𝜃𝑒 0.23 
휀 5.1𝑒−4 

 

Tableau 29 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 
𝑘1𝑛𝑛 1 2 1 0 0 −1 −2 −1 
𝜃𝑐0 0 
𝜃𝑒 0.18 
휀 2.3𝑒−4 

 

 
Nous avons observé que les contraintes sont systématiquement respectées. L’objectif principal de 

minimisation de l’écart entre une courbe de référence et une courbe réelle dépend fortement du choix des 
coefficients de pondération, des contraintes insérées dans la fonction objectif, mais surtout de l’espace ℝ𝑛 qui lui-
même dépend directement de la topologie de la structure avec le nombre d’encoches. Plus le nombre d’encoches 
augmente, plus le problème d’optimisation se complexifie et plus le choix de ces coefficients devient difficile. Il 
aurait été intéressant de gagner en robustesse en développant une relation entre ces coefficients de pondération, de 
manière à garantir une convergence de l’algorithme vers une solution optimale automatiquement, quel que soit le 
nombre d’encoches choisi comme point de départ. Malheureusement par manque de temps, nous n’avons pas pu 
développer ce type de relation. De même, il aurait été fort intéressant de poursuivre les essais et pouvoir comparer 
les bobinages multi-étoiles. Afin de valider la méthode développée, nous nous sommes limités à quelques 
exemples des plus classiques pour les mêmes raisons. Nous avons remarqué également qu’en fonction du critère 
d’optimisation fixé, c'est-à-dire, l’approche d’une densité linéique de courants sinusoïdale imposée par un type 
d’alimentation du convertisseur et les contraintes définies, nous obtenons classiquement des bobinages à pas 
diamétral pour plusieurs types de structures ce qui permet de conclure que le problème a été correctement posé. 
La méthode développée fonctionne correctement pour des temps de résolution variables selon la précision du pas 
de temps souhaité et du nombre d’encoches choisi, entre 15 à 30 min. Nous obtenons également un bobinage à pas 
raccourci lorsque l’amplitude de la densité linéique de courants de référence diminue. Néanmoins, nous rappelons 
que nous voulons développer une méthode de calcul analytique d’optimisation du couple qui prend en compte les 
différentes sources du champ. Au vu de la complexification attendue du problème qui conditionne fortement la 
convergence de l’algorithme vers une solution locale optimale, cela nous amène à envisager de choisir un autre 
algorithme capable de résoudre un problème mixte non linéaire sans nécessité de paramétrer pour chaque point de 
départ des valeurs de coefficients de pondération. Nous détaillons ce choix au paragraphe (3.3.4.5) pour la 
résolution du problème avec toutes les sources du champ.  

Remarque : lorsqu’une solution de bobinage a été déterminée, une vérification reste nécessaire en ce qui 
concerne la phase de prédimensionnement. Il faut calculer séparément la résistance du bobinage ainsi que les 
inductances de fuite d’encoche. La résistance du bobinage conditionne les constantes de temps électriques et le 
niveau des pertes joules. Les fuites d’encoche interviennent principalement dans la valeur d’inductance propre. 
Néanmoins, nous pouvons, à ce stade de l’étude, faire abstraction de ces deux paramètres et disposer d’un 
processus d’optimisation analytique qui fournit des solutions particulières de bobinage optimales, en fonction 
d’une forme de densité linéique de courants et de contraintes spécifiques. Cette optimisation de la répartition du 
bobinage vers une solution optimale, en fonction d’une densité linéique de référence, constitue une approche 
complémentaire de celle développée au paragraphe (2.4). Son principal intérêt est de fournir directement une 
solution optimale de bobinage, ce qui évite au concepteur de choisir parmi plusieurs solutions de bobinage, comme 
c’est le cas pour le premier outil. 
 

3.3.4.2.b    Courants d’alimentation 

Etant donné les degrés de liberté relativement restreints en raison de la conservation des règles de 
conception dans la méthode développée au paragraphe précédent, la modification de la forme des courants 
d’alimentation peut s’avérer être un critère d’optimisation supplémentaire [164]. Il nous a semblé intéressant de 
développer un problème d’optimisation des rangs d’harmoniques des courants d’alimentation. Nous détaillons 
donc à présent, la possibilité d’injecter des rangs d’harmoniques spécifiques dans le fondamental de courant 
d’alimentation. Nous cherchons à définir un problème d’optimisation qui permet, en fonction d’une solution 
particulière de bobinage, de déterminer les rangs et les amplitudes des harmoniques de courant, afin d’approcher 
une densité linéique de courants de référence. L’avantage de la méthode proposée tient dans le fait de pouvoir 
déterminer les amplitudes des rangs d’harmonique de courant, sans devoir calculer la valeur moyenne du couple. 
La répartition temporelle des courants de phase constitue l’objectif du problème d’optimisation local, pour une 
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solution particulière de bobinage donnée. Nous formulons un problème d’optimisation dont le critère de 
minimisation de la fonction objectif correspond à nouveau à la minimisation de l’erreur moyenne quadratique, 
entre une surface de densité linéique de courants de référence et une densité linéique de courants créée par un 
courant d’alimentation, soit : 

𝑚𝑖𝑛
       𝑥∈𝑅𝑛

𝑓𝑜𝑏𝑗(𝑥) =
1

𝑛𝑝
∑ (𝐽𝑠𝑟𝑒𝑓,𝑡 − 𝐽𝑠,𝑡)

2

𝑛𝑝

𝑡=1

 3-58 

avec 𝑛𝑝 le nombre de points qui définit les fonctions trigonométriques des décompositions en séries de Fourier, 
𝐽𝑠𝑟𝑒𝑓 la densité linéique de courants de référence que l’on cherche à approcher et 𝐽𝑠 la densité linéique de courants 
qui dépend des variables de décision. Les densités de courant 𝐽𝑠𝑟𝑒𝑓,𝑡(𝜃, 𝑡) et 𝐽𝑠,𝑡(𝜃, 𝑡) sont des fonctions spatio-
temporelles. Leur représentation se fait en 2D. Pour réaliser le calcul de l’erreur entre les deux surfaces, nous avons 
considéré les instants de temps différents de zéro. Dans la relation (3-58), les variables 𝐽𝑠𝑟𝑒𝑓,𝑡 et 𝐽𝑠,𝑡 sont donc des 
matrices. L’amplitude des rangs d’harmoniques de courant constitue les variables d’optimisation du problème. 
Nous fixons les valeurs d’un certain nombre de paramètres d’entrée Tableau 30 et définissons les variables 
d’optimisation Tableau 31, de manière à formaliser correctement le problème d’optimisation.  

Tableau 30 : Paramètres d’entrée 

Paramètre Description Type valeur 

𝑅𝑠𝑐  [𝑚𝑚] Rayon d’alésage corrigé réel 40 

𝑒 [𝑚𝑚] Epaisseur d’entrefer réel 1.4 
𝑞 Nombre de phases entier 3 
𝑠 Nombre d’étoiles entier 1 

𝐴𝑠  [°] Angle de décalage spatial des étoiles entier 0 

𝑘1𝑛𝑛 Séquence particulière de bobinage d’une phase entier [−2 0 0 2] 
[1 2 1 0 0 −1 −2 −1] 

𝑁𝑒 Nombre d’encoches entier [12  24] 
𝑝 Nombre de paires de pôles entier 2 
𝜃𝑒 Ouverture d’encoche relative réel [0.15  0.25] 

𝐽𝑠𝑟𝑒𝑓 [𝐴/𝑚] Densité linéique de courants de référence réel 105 
𝐼𝑓𝑜𝑟𝑚  Forme des courants d’alimentation (Sinus / 120° / 180°) réel 1 
𝐼𝑚 [A] Amplitude maximale du courant de phase réel 30.4 
𝑁ℎ𝑎𝑟𝑚 Nombre d’harmoniques entier 100 
𝑁𝑠 Nombre de spires d’une bobine élémentaire entier 4 

 

Tableau 31 : Variables d’optimisation 

Paramètre Description Type 

𝐼𝑐𝑛 [𝐴] Amplitude des rangs d’harmoniques de courant réel 
 

Tableau 32 : Intervalle des variables d’optimisation 

Paramètre Borne inférieure Borne supérieure 

𝐼𝑐𝑛 0 1 
 

Les solutions recherchées par l’algorithme appartiennent à un domaine de validité de dimension ℝ6. Pour 
cet exemple applicatif, nous nous sommes limités à 19 rangs d’harmonique de courant en excluant les rangs pairs 
et multiples du nombre de phases pour les raisons explicitées au paragraphe (3.2.1.2). Nous avons testé la méthode 
pour une solution particulière de bobinage. Pour chaque résolution, nous prenons plusieurs points de départ 
aléatoires. Etant donné notre problème et ses caractéristiques, nous utilisons à nouveau « fmincon » afin de 
minimiser notre fonction monocritère non linéaire, multi-variables, sans contraintes. Nous commençons la 
résolution du problème d’optimisation en considérant une machine avec 𝑁𝑒 = 12,𝑝 = 2, 𝑞 = 3, avec un bobinage à 
pas diamétral. La densité linéique de courants prise en référence est fixée en fonction des paramètres d’entrée 
préalablement définis. La densité linéique de courants est fixée comme sinusoïdale. Pour chaque résolution, nous 
prenons plusieurs points de départ aléatoires et nous modifions également la valeur de l’ouverture d’encoche dans 
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un deuxième temps pour observer l’évolution des paramètres de sortie. Les résultats obtenus sont synthétisés dans 
les Tableau 33 et Tableau 34.  

Tableau 33 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 
𝐼𝑐1 1 
𝐼𝑐5 0.027 
𝐼𝑐7 0.0044 
𝐼𝑐11 0.0056 
𝐼𝑐13 0.0067 
𝐼𝑐17 0.0036 
𝐼𝑐19 0.0043 
𝜃𝑒 0.15 
휀 0.41 

 

Tableau 34 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 
𝐼𝑐1 1 
𝐼𝑐5 0.04 
𝐼𝑐7 0 
𝐼𝑐11 0 
𝐼𝑐13 0 
𝐼𝑐17 0.0021 
𝐼𝑐19 0 
𝜃𝑒 0.25 
휀 0.57 

 

 
Nous considérons une machine avec 𝑁𝑒 = 24,𝑝 = 2,𝑞 = 3 avec un bobinage à pas raccourci 𝑅 = 5

6
. La densité 

linéique de courants prise en référence est toujours fixée en fonction des paramètres d’entrée et définie comme 
sinusoïdale. Nous faisons varier à nouveau la valeur de l’ouverture d’encoche dans une deuxième résolution. Les 
résultats obtenus sont synthétisés dans les Tableau 35 et Tableau 36. 

Tableau 35 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 
𝐼𝑐1 1 
𝐼𝑐5 0.0015 
𝐼𝑐7 0.005 
𝐼𝑐11 0 
𝐼𝑐13 0 
𝐼𝑐17 0 
𝐼𝑐19 0 
𝜃𝑒 0.15 
휀 0.28 

 

Tableau 36 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 
𝐼𝑐1 1 
𝐼𝑐5 0 
𝐼𝑐7 0.0022 
𝐼𝑐11 0.0038 
𝐼𝑐13 0 
𝐼𝑐17 0 
𝐼𝑐19 0 
𝜃𝑒 0.25 
휀 0.31 

 

 

 
(a) (b) 

 
(c) 

Figure 3-4: Exemple de représentation de la densité linéique de courants correspondant à une solution 
optimale locale obtenue pour les cas : 

(a) 𝑁𝑒 = 12, 𝑝 = 2, 𝑞 = 3, 𝜃𝑒 = 0.25 (b) 𝑁𝑒 = 24,𝑝 = 2,𝑞 = 3,𝜃𝑒 = 0.25 
(c) Densité linéique de courants de référence sinusoïdale 
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Nous avons considéré uniquement deux solutions particulières de bobinage pour valider la méthode et une forme 
de densité linéique de courants sinusoïdale. L’approche peut être vérifiée pour d’autres formes d’onde et d’autres 
séquences de bobinage. Nous constatons simplement que l’algorithme converge systématiquement vers une 
solution locale, quel que soit le point de départ pris, ce qui permet de conclure que le problème a été correctement 
posé. La résolution s’effectue en quelques minutes. Nous avons remarqué également une forte évolution des 
résultats en fonction de la valeur de l’ouverture d’encoche 𝜃𝑒. Nous pouvons utiliser raisonnablement cette 
méthode dans la détermination d’un couple optimal par l’optimisation de la source statorique du champ. 
 

3.3.4.3 Couche d’aimants paramétrée 

Nous continuons l’étude du problème d’optimisation par la définition paramétrique de la couche 
d’aimants. Etant donné que la forme de la FEM, donc du couple, dépend principalement de la couche d’aimants, 
sa définition apparaît comme un moyen supplémentaire pour parvenir aux objectifs précédemment définis, c'est-
à-dire, l’adaptation des sources du champ de manière à obtenir un couple optimal. Si l’on prend l’exemple classique 
d’un aimant polarisé radialement, monté sur un pôle de largeur définie par un pas polaire de 2

3
 , alors l’harmonique 

de rang 3 contenue dans la FEM est éliminée, quel que soit le bobinage utilisé. En effet, d’après [149], [165],  de 
la même façon que pour le raccourcissement du pas de bobinage qui permet de minimiser des rangs spécifiques 
d’harmonique contenu dans la FMM, en choisissant une valeur de largeur angulaire de l’arc polaire particulière, il 
est possible de minimiser un doublet d’harmonique. Cependant, cette méthode très simple reste limitée et ne permet 
pas de converger précisément vers une forme d’induction donnée dans l’entrefer. Nous repartons de la méthode 
usuelle de paramétrisation et de fractionnement de la couche d’aimants [45], de manière à pouvoir obtenir une 
forme d’induction au préalable spécifiée. Le fractionnement d’un pôle en un certain nombre de blocs d’aimants, 
dont la polarisation est inclinée d’un angle qui correspond dans un cas sinus idéal à la position électrique du bloc 
dans le pôle, a pour effet d’augmenter le niveau d’induction à vide, mais aussi le couple moyen grâce à une 
concentration des lignes de champ en fonction d’une séquence de bobinage donnée. Il semble évident que plus un 
pôle sera fractionné meilleure sera la répartition spatiale de l’onde correspondant à la couche d’aimants. Nous 
définissons donc un pôle à partir d’un nombre fini de blocs d’aimant, de même hauteur radiale. Chaque bloc 
d’aimants est caractérisé par sa largeur, sa position, sa norme et l’orientation de sa polarisation. Cela permet 
également de considérer une aimantation progressive dite de Halbach (« quasi » ou « full »). 

En vue de la maximisation du couple, nous proposons une méthode qui permet de définir la largeur de 
bloc, la norme et l’orientation de la polarisation, de manière à obtenir une solution optimale de répartition de la 
couche d’aimants. Nous reprenons une formulation de la couche d’aimants à partir de fonctions périodiques 
décomposées en séries de Fourier, grâce à leur périodicité de période 2𝜋

𝑝
. Les composantes radiale et tangentielle 

des aimants sont issues des relations (2-68 et 2-69). Afin de pouvoir considérer et modéliser n’importe quelle 
configuration de couche d’aimants, nous généralisons et développons une relation paramétrable des fonctions 
d’aimantation, sur la base de quatre motifs de bloc élémentaire donnée par les relations (3-60 et 3-62). En effet, à 
partir de la périodicité d’un pôle rotorique et des propriétés des séries de Fourier, il devient possible de définir un 
motif élémentaire pour un bloc élémentaire dont nous considérons quatre cas possibles, représentés sur la Figure 
3-5. Nous considérons en premier le milieu d’un pôle avec un premier bloc centré sur un axe de référence, puis 
nous parcourons autour de cet axe les blocs supplémentaires compris entre celui du milieu et les extrémités du 
pôle considéré. Sur la Figure 3-5, le bloc central peut être polarisé radialement ou parallèlement (valeur 1 ou 2 
dans le Tableau 37). Nous considérons deux types de fractionnement d’un pôle, nombre pair ou impair de blocs. 
Sous les hypothèses prises, c’est-à-dire, des pôles Nord et Sud identiques espacés régulièrement le long du rotor, 
en fonction d’un seul et même axe de référence, il est possible d’obtenir la fonction d’aimantation sur un tour 
mécanique complet, en définissant uniquement le premier demi-pôle Nord par sa largeur, son orientation et sa 
norme de polarisation. Les fonctions d’aimantation totales radiale et tangentielle, données respectivement par les 
relations (3-59 et 3-61), sont obtenues à partir de la sommation de tous les motifs élémentaires qui correspondent 
à la position et aux caractéristiques de la polarisation de chaque bloc le long du rotor.  

𝑀𝑟(𝜃𝑟) = ∑ 𝑁𝑟𝑒𝑖(𝜃𝑟)

𝑁𝑏𝑙𝑜𝑐

𝑖=1

 3-59 

𝑁𝑟𝑒𝑖(𝜃𝑟) =∑𝑁𝑟𝑐𝑛𝑖 𝑐𝑜𝑠(𝑛𝑝𝜃𝑟) + 𝑁𝑟𝑠𝑛𝑖 𝑠𝑖𝑛(𝑛𝑝𝜃𝑟)

∞

𝑛=1

 3-60 

𝑀𝜃(𝜃𝑟) = ∑ 𝑁𝜃𝑒𝑖(𝜃𝑟)

𝑁𝑏𝑙𝑜𝑐

𝑖=1

 3-61 
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𝑁𝜃𝑒𝑖(𝜃𝑟) = ∑𝑁𝜃𝑐𝑛𝑖 𝑐𝑜𝑠(𝑛𝑝𝜃𝑟) + 𝑁𝜃𝑠𝑛𝑖 𝑠𝑖𝑛(𝑛𝑝𝜃𝑟)

∞

𝑛=1

 3-62 

avec 𝑁𝑏𝑙𝑜𝑐 le nombre de blocs qui constitue un pôle, 𝑛 le rang d’harmonique considéré et 𝑁𝑟𝑐𝑛𝑖 ,𝑁𝑟𝑠𝑛𝑖 ,𝑁𝜃𝑐𝑛𝑖 ,𝑁𝜃𝑠𝑛𝑖 
respectivement les coefficients de la décomposition en séries de Fourier d’un motif élémentaire pour la polarisation 
radiale et tangentielle. 

                                   
(a) (b) 

            
(c) (d) 

Figure 3-5: Représentation spatiale des 4 motifs élémentaires sur un pôle Nord considérés pour une 
distribution de plusieurs blocs d’aimants : (a) Bloc central (b) Inter-blocs (c) Blocs d’extrémité pour un 

fractionnement pair d’un pôle (d) Blocs d’extrémité pour un fractionnement impair d’un pôle 
 

 
(a) (b) 

 
(c) (d) 

Figure 3-6: Polarisation radiale et tangentielle des 4 blocs élémentaires pour 𝑝 = 2. (a) Bloc central aimanté 
parallèlement (b) Inter-blocs (c) Blocs d’extrémité pour un fractionnement pair d’un pôle (d) Blocs 

d’extrémité pour un fractionnement impair d’un pôle 
 

𝛼𝑖 

𝛼𝑖 𝛼𝑖 
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Sur le principe de la généralisation des distributions spatiale des conducteurs au stator, grâce aux relations 
paramétrées (3-60 et 3-62), nous avons aussi généralisé les fonctions de distribution spatiale des aimants. Nous 
pouvons alors modéliser analytiquement, à travers le problème d’optimisation, n’importe quelle solution 
particulière de couche d’aimant avec, comme paramètres d’entrée et sortie pour un pôle, une matrice donnée par : 

𝐴𝑠 = (
𝑙 𝛼
⋮ ⋮
𝑙𝑖 𝛼𝑖

    
𝑀
⋮
𝑀𝑖

 ) 3-63 

avec 𝑙 la largeur d’un bloc, 𝑀 et 𝛼 la norme et l’angle de la polarisation respectivement de chaque bloc qui constitue 
un pôle. 
 

3.3.4.4 Optimisation structurelle et paramétrique de la source rotorique 

Etant donné l’hypothèse de linéarité formulée précédemment, nous pouvons calculer séparément pour 
une structure donnée, l’induction à vide dépendante seulement de la couche d’aimants. De la même manière que 
pour l’optimisation de la couche paramétrée de bobinage, le problème d’optimisation pour la couche d’aimants est 
donc formulé séparément, de manière à valider la méthode avec un nombre de variables de décision et de 
contraintes réduit. La définition des largeurs des blocs élémentaires, ainsi que l’orientation des polarisations 
respectives de chaque bloc, sont formalisées comme un processus de répartition optimale des blocs élémentaires, 
pour un nombre de paires de pôles donné. Le critère de minimisation de la fonction objectif correspond toujours à 
la minimisation de l’erreur moyenne quadratique, entre une courbe d’induction à vide de référence dans l’entrefer 
et une induction à vide créée par une solution particulière d’aimants, soit : 

𝑚𝑖𝑛
       𝑥∈𝑅𝑛

𝑓𝑜𝑏𝑗(𝑥) =
1

𝑛𝑝
∑ (𝐵𝑟𝑟𝑒𝑓,𝑡 − 𝐵𝑟,𝑡)

2

𝑛𝑝

𝑡=1

 3-64 

avec 𝑛𝑝 le nombre de points qui définit les fonctions trigonométriques des décompositions en série de Fourier, 
𝐵𝑟𝑟𝑒𝑓 l’induction à vide de référence que l’on cherche à approcher et 𝐵𝑟 l’induction à vide réelle qui dépend des 
variables de décision. Les largeurs des blocs élémentaires, l’orientation et la norme de la polarisation de chaque 
bloc, constituent les variables du problème d’optimisation des aimants. Nous fixons également les valeurs d’un 
certain nombre de paramètres d’entrée Tableau 37, définissons les variables d’optimisation Tableau 38, ainsi que 
les contraintes Tableau 40, de manière à formaliser correctement le problème d’optimisation et son domaine de 
validité. 

Tableau 37 : Paramètres d’entrée 

Paramètre Description Type valeur 
𝑅𝑠𝑐  [𝑚𝑚] Rayon d’alésage corrigé réel 30 
𝑒 [𝑚𝑚] Epaisseur d’entrefer réel 1.4 

𝑝 Nombre de paires de pôles entier [1 . . 4] 
𝐵𝑟𝑟𝑒𝑓  [𝑇] Induction d’entrefer de référence réel 1 
ℎ𝑎  [𝑚𝑚] Epaisseur d’aimants réel 6.5 

𝛽 Ouverture angulaire relative de l’arc polaire réel 0.833 
𝐵𝑡𝑦𝑝 Type d’aimantation du bloc élémentaire central entier [1  2] 
𝑁ℎ𝑎𝑟𝑚 Nombre d’harmoniques entier 80 

 

Tableau 38 : Variables d’optimisation 

Paramètre Description Type 
𝑙𝑖 Largeur relative d’un bloc élémentaire réel 

𝛼𝑖  [𝑟𝑎𝑑] Angle d’orientation de la polarisation d’un bloc élémentaire réel 
𝑀𝑖  [𝑇] Norme de la polarisation d’un bloc élémentaire réel 

 

Les trois variables d’optimisation qui traduisent la configuration de la couche d’aimants d’un pôle Nord 
constituent les éléments de la matrice (3-63) rappelée ci-dessous : 

𝐴𝑠 = (
𝑙 𝛼
⋮ ⋮
𝑙𝑖 𝛼𝑖

    
𝑀
⋮
𝑀𝑖

 ) 3-65 
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Tableau 39 : Intervalle des variables d’optimisation 

Paramètre Borne inférieure Borne supérieure 

𝑙𝑖 0 1 

𝛼𝑖 0 
𝜋

2
 

𝑀𝑖 0 1.1 
 

Des contraintes relatives aux règles de conception des aimants sont posées pour garantir l’obtention d’une 
séquence d’aimants réalisable techniquement. Nous pouvons au choix considérer une orientation libre de la 
polarisation de chaque bloc, ou bien nous pouvons prédéfinir et fixer leur orientation selon des angles réalisables 
physiquement et industriellement, c'est-à-dire, 0° et ±90°. Pour la validation de la méthode proposée, nous prenons 
le cas d’orientations libres. Les solutions recherchées par l’algorithme appartiennent à un domaine de validité de 
dimension ℝ3𝑁𝑏𝑙𝑜𝑐 délimité par les contraintes. 

Tableau 40 : Contrainte d’inégalité  

Contraintes Relation 

𝐶1 0 < ∑ 𝑙𝑖

𝑁𝑏𝑙𝑜𝑐

𝑖=1

≤ 1 

 
avec 𝑙𝑖 la largeur d’un bloc élémentaire. Pour chaque résolution, nous prenons plusieurs points de départ aléatoires. 
Etant donné notre problème et ses caractéristiques, nous utilisons toujours « fmincon » afin de minimiser notre 
fonction monocritère non linéaire, multi-variables, sous contraintes non linéaires, ainsi que l’algorithme « interior-
point » pour les mêmes raisons explicitées précédemment au paragraphe (3.3.3.1). Nous commençons la résolution 
du problème d’optimisation en considérant un rotor avec deux paires de pôles et une aimantation parallèle pour le 
bloc élémentaire central choix n°2 dans le Tableau 37. L’induction à vide prise en référence est fixée en fonction 
des paramètres d’entrée préalablement définis. L’induction à vide est de forme sinusoïdale. Les résultats obtenus 
sont synthétisés dans les Tableau 41. Nous modifions dans un deuxième temps le nombre de blocs et le type 
d’aimantation (radiale) du bloc élémentaire central pour observer l’évolution des paramètres, Tableau 42. 

Tableau 41 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 

𝑙𝑖 0.88 0.12 

𝛼𝑖 −
𝑝𝑖

2
 

𝑀𝑖 1.1 1.08 
휀 10.7 

 

Tableau 42 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 

𝑙𝑖 0.1 0.79 0.11 

𝛼𝑖 − 1.11
𝑝𝑖

2
 

𝑀𝑖 1.1 1.1 1.1 
휀 0.95 

 

 
 

 

 
(a) (b) 
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(c) 

Figure 3-7: Exemple d’une solution optimale obtenue pour le cas 𝑝 = 2 et une induction de référence 
purement sinusoïdale. 

(a) Représentation de la distribution spatiale des polarisations radiales de chaque bloc élémentaire  
(b) Représentation de la polarisation radiale et tangentielle totale et de l’induction à vide correspondante 

(c) Analyse harmonique de l’induction à vide 
 

Nous continuons la résolution du problème d’optimisation en considérant une machine à trois, puis quatre 
paires de pôles.  L’induction à vide prise en référence est toujours de forme sinusoïdale. Nous retrouvons les 
mêmes résultats que précédemment mais dupliqués sur « p » périodes, ce qui est assez logique puisque nous ne 
considérons pas le stator. Nous terminons la validation de la méthode développée en considérant une induction à 
vide de référence contenant une harmonique de rang 3. Les résultats obtenus sont synthétisés dans le Tableau 43. 

Tableau 43 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 

𝑙𝑖 0.1 0.3 0.6 
𝛼𝑖 − 1.04 0 
𝑀𝑖 1.1 1.1 1.1 
휀 25.7 

 
Nous avons remarqué qu’en fonction du critère d’optimisation fixé, c'est-à-dire, l’approche d’une induction à vide 
de forme sinusoïdale imposée et des contraintes définies, nous obtenons une distribution progressive de 
l’aimantation qui permet d’augmenter le niveau d’induction et de converger vers une distribution d’aimants plus 
sinusoïdale. Nous obtenons également une modification des solutions de répartition des blocs d’aimants 
élémentaires lorsque le type de polarisation du bloc central est modifié ou que l’induction de référence est 
modifiée, comme c’est le cas sur la Figure 3-8. Nous pouvons conclure que le problème a été correctement posé. 
Contrairement aux solutions particulières de bobinage, les aimants présentent une « marge de manœuvre » plus 
importante si l’on considère la possibilité d’orienter la polarisation et de modifier la largeur des blocs élémentaires. 

 

 
(a) (b) 
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(c) 

Figure 3-8: Exemple d’une solution optimale obtenue pour le cas 𝑝 = 2 et une induction de référence 
contenant une harmonique de rang 3. 

(a) Représentation de la distribution spatiale des polarisations radiales de chaque bloc élémentaire  
(b) Représentation de la polarisation radiale et tangentielle totale et de l’induction à vide correspondante 

(c) Analyse harmonique de l’induction à vide 
 

A partir des différentes résolutions, nous retrouvons un résultat bien connu. Les blocs d’aimants orientés 
offrent de meilleures performances par rapport aux aimants aimantés radialement. Cette solution souffre 
néanmoins de plusieurs limitations telles que, leur réalisation et leur coût de fabrication élevé. La simplicité du 
problème d’optimisation, le nombre réduit de variables et de contraintes, permet une convergence rapide de 
l’algorithme, inférieure à une minute, vers une solution locale optimale, quel que soit le point de départ choisi. 

 
Même si la validation a été entreprise dans le cas d’une forme d’induction sinusoïdale à vide fixée comme 

l’objectif principal où nous retrouvons un résultat bien connu, nous avons cherché à valider une méthode qui 
permet de déterminer une répartition optimale d’une couche d’aimants, en fonction d’une forme d’induction 
d’entrefer de référence attendue. Associée aux méthodes développées aux paragraphes (3.3.4.2.a    et 3.3.4.2.b    ) 
pour les bobinages et les courants d’alimentation, cette méthode va nous permettre de déterminer un couple 
maximal dans un seul problème d’optimisation où les sources du champ seront considérées conjointement, comme 
c’est le cas au prochain paragraphe.  
 

3.3.4.5 Optimisation structurelle et paramétrique du couple électromagnétique 

Jusqu’à présent, nous avons travaillé séparément sur les sources du champ de manière à développer des 
méthodes d’optimisation et valider chacune d’elle. A présent, afin de répondre à notre objectif initial, c'est-à-dire, 
l’adéquation des sources du champ en vue d’obtenir un couple optimal en fonction d’un rayon donné, nous 
fusionnons les deux problèmes précédents des paragraphes (3.3.4.2 et 3.3.4.4). En effet, nous pouvons optimiser, 
soit le bobinage, soit les aimants, soit les deux. Cependant, il semble moins évident de résoudre le problème avec 
les sources du champ réunies, étant donné les nombreuses contraintes inhérentes aux règles de construction des 
bobinages symétriques et des aimants, ainsi que les nombreuses variables. Les problèmes d’optimisation posés 
séparément pour la couche de bobinage et d’aimants restent identiques en ce qui concerne les paramètres d’entrée, 
les variables de décision et les contraintes. Nous définissons simplement une nouvelle fonction objectif et nous 
associons les deux sous-problèmes dans la formulation du problème complet d’optimisation du couple. Nous 
formulons donc un problème d’optimisation dont le critère de minimisation de la fonction objectif correspond à la 
maximisation du couple de la machine, calculé analytiquement de manière générale à partir des relations (3-13 et 
3-15), qui permettent de considérer les bobinages à encochage fractionnaire, soit : 

𝑚𝑎𝑥
       𝑥∈𝑅𝑛

𝑓𝑜𝑏𝑗(𝑥) = − 𝑚𝑖𝑛
     𝑥∈𝑅𝑛

−𝑓𝑜𝑏𝑗(𝑥) 3-66 

avec : 

𝑓𝑜𝑏𝑗 = 𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐
2 𝜋 ∑ 𝐵𝑟𝑑 𝐽𝑠𝑑 𝑐𝑜𝑠(𝛼𝑑

𝑠 − 𝛽𝑑
𝑟  )

∞

 
𝑡=1       
𝑑=𝑡𝑁𝑥

 3-67 

Nous considérons les mêmes variables d’optimisation et les mêmes contraintes des deux sous-problèmes 
Tableau 45 et Tableau 47, comme celle du problème complet. Nous reprenons dans le Tableau 44, les valeurs des 
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paramètres d’entrée issues d’un prédimensionnement d’une machine proche de la machine de référence de notre 
application, de manière à formaliser correctement le problème d’optimisation, ainsi que le domaine de validité. 

Tableau 44 : Paramètres d’entrée 

Paramètre Description Type valeur 

𝑅𝑠𝑐  [𝑚𝑚] Rayon d’alésage corrigé réel 30 
𝑒 [𝑚𝑚] Epaisseur d’entrefer réel 1.4 
𝐿𝑓  [𝑚𝑚] Longueur active de la machine réel 40 

𝑞 Nombre de phases entier 3 
𝑠 Nombre d’étoiles entier [1 . . 3] 

𝐴𝑠  [°] Angle de décalage spatial des étoiles entier [0 . . 90] 
𝑁𝑙𝑎𝑦𝑒𝑟 Nombre de couches du bobinage entier [1 . . 3] 
𝑁𝑒 Nombre d’encoches entier [12 24 36] 
𝑝 Nombre de paires de pôles entier [1 2 3 4] 

𝐼𝑓𝑜𝑟𝑚  Forme des courants d’alimentation (Sinus / 120° / 180°) réel [1 . . 3] 
𝐼𝑚 [A] Amplitude maximale du courant de phase réel 30.4 
𝑁ℎ𝑎𝑟𝑚 Nombre d’harmoniques entier 100 
𝑁𝑠 Nombre de spires d’une bobine élémentaire entier 4 
𝐵𝑡𝑦𝑝 Type d’aimantation du bloc élémentaire central entier [1  2] 

ℎ𝑎  [𝑚𝑚] Epaisseur d’aimants réel 6.5 
𝛽 Ouverture angulaire relative de l’arc polaire réel 0.833 

 

Tableau 45 : Variables d’optimisation 

Paramètre Description Type 

𝑘𝑞𝑛𝑛   [𝑐𝑜𝑛𝑑] Nombre de conducteurs élémentaires dans une encoche entier 
𝜃𝑐0  Angle de calage relatif de la phase prise en référence entier 
𝜃𝑒 Ouverture d’encoche relative réel 
𝑙𝑖 Largeur relative d’un bloc élémentaire réel 

𝛼𝑖  [𝑟𝑎𝑑] Angle d’orientation de la polarisation d’un bloc élémentaire réel 
𝑀𝑖  [𝑇] Norme de la polarisation d’un bloc élémentaire réel 

 

Tableau 46 : Intervalle des variables d’optimisation 

Paramètre Borne inférieure Borne supérieure 

|𝑘𝑞𝑛𝑛| 0 𝑁𝑙𝑎𝑦𝑒𝑟 

𝜃𝑐0 0 
𝑁𝑒
𝑇𝑏𝑜𝑏

 

𝜃𝑒 0.01 0.5 

𝑙𝑖 0 1 
𝛼𝑖 0 

𝜋

2
 

𝑀𝑖 0 1.1 
 
Les solutions recherchées par l’algorithme appartiennent à un domaine de validité de dimension ℝ𝑁𝑒+2+3𝑁𝑏𝑙𝑜𝑐, 
délimité par les sept contraintes issues des deux sous-problèmes. 

Tableau 47 : Contraintes linéaires et non linéaires d’égalité et d’inégalité  

Contraintes Relation 

𝐶1 0 <∑|𝑘𝑞𝑛𝑡|

𝑁𝑒

𝑡=1

≤ 2𝑁𝑒𝑛𝑟 
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𝐶2 ∑𝑘𝑞𝑛𝑡

𝑁𝑒

𝑡=1

= 0 

𝐶3 0 <∑|𝑘𝑘𝑛𝑛,𝑡|

𝑞

𝑘=1

≤ 𝑁𝑙𝑎𝑦𝑒𝑟 

𝐶4 𝑀𝑗−𝑘 < 0 
𝐶5 𝑃𝑘𝑞 = 0 

𝐶6 𝑃𝜃𝑐0 = 0 

𝐶7 0 < ∑ 𝑙𝑖

𝑁𝑏𝑙𝑜𝑐

𝑖=1

≤ 1 

 
De la même manière que précédemment, nous avons utilisé « fmincon », mais, au vu de la 

complexification du problème, l’absence des gradients calculés analytiquement pour la fonction objectif et 
l’ensemble des contraintes, et de la dimension du domaine de validité, l’algorithme n’est pas parvenu à converger 
vers une solution optimale. Nous avons donc choisi un autre algorithme capable de résoudre un problème mixte, 
non linéaire, sans nécessité de devoir calculer les gradients de la fonction objectif et des contraintes, et de 
paramétrer pour chaque point de départ des valeurs de coefficients. Nous avons donc utilisé un logiciel nommé 
« NOMAD » [166]–[168], basé sur un solveur sans dérivées de recherche directe à maillage adaptatif, l’algorithme 
MADS, et qui permet de résoudre des problèmes d’optimisation mixtes, non linéaires (non convexes), non 
différentiables, comprenant jusqu'à une centaine de variables, généralement de type « boîtes noires ». Pour 
terminer la formulation du problème complet d’optimisation, étant donné le nombre de variables de décision et de 
contraintes, nous modifions à nouveau la fonction objectif qui prendra en compte directement les contraintes 
d’égalité pondérées les plus importantes, cela afin de guider l’algorithme : 

𝑓𝑜𝑏𝑗 = −𝐿𝑓𝑅𝑠𝑐
2 𝜋 ∑ 𝐵𝑟𝑑 𝐽𝑠𝑑 𝑐𝑜𝑠(𝛼𝑑

𝑠 −𝛽𝑑
𝑟  )

∞

 
𝑡=1       
𝑑=𝑡𝑁𝑥

+ ∑ 𝛼𝑖𝐶𝑖(𝑥)

𝑖=1,3

 3-68 

avec 𝛼𝑖 un coefficient de pondération dont la valeur est comprise dans l’intervalle [102 . . 105] et 𝐶𝑖 une contrainte 
d’inégalité posée avec : 

𝐶𝑖(𝑥) = {
𝐶𝑖(𝑥),               𝐶𝑖(𝑥) 𝑛𝑜𝑛 𝑟𝑒𝑠𝑝𝑒𝑐𝑡é𝑒𝑠 
0       ,                                              𝑠𝑖𝑛𝑜𝑛

 3-69 

Afin de gagner en rapidité, nous ajoutons directement des conditions d’exécution du calcul du couple dans la 
nouvelle fonction objectif donnée par la relation (3-68), dont l’algorithme simplifié est donné sur la Figure 3-9. 
Nous commençons la résolution du problème d’optimisation en considérant une machine avec 𝑁𝑒 = 12,𝑝 = 2,𝑞 =

3.  Les courants d’alimentation sont considérés comme sinusoïdaux. Les résultats obtenus sont synthétisés dans le 
Tableau 48.  

Tableau 48 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs 
𝑘1𝑛𝑛 0 −2 0 0 2 0 
𝜃𝑐0 3 
𝜃𝑒 0.15 
𝑙𝑖 0.23 0.18 0.13 

𝛼𝑖 −
𝜋

2
0.72 

𝑀𝑖 1.1 1.1 1.1 
𝛾𝑒𝑚 [𝑁𝑚] 3.52 

 
L’utilisation du solveur « MADS » autorise le traitement de variables de type entier. Cela permet de simplifier le 
problème d’optimisation en supprimant les contraintes 𝐶5 et 𝐶6. Nous nous affranchissons également de la 
paramétrisation des coefficients de pondération en fonction de la dimension du domaine de validité. Nous gagnons 
en robustesse, élément clé recherché, car quel que soit le point de départ choisi, l’algorithme converge vers une 
solution locale quasi identique. Après avoir testé l’algorithme « MADS » sur le problème d’optimisation seul du 
paragraphe (3.3.4.2.a    ), nous nous sommes aperçus qu’il convergeait plus rapidement que « Interior-point » 
utilisé par « fmincon », en divisant par trois le temps nécessaire à la résolution. Cela représente un avantage non 
négligeable, vu la complexité du problème complet posé. 
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Concernant les résultats obtenus, nous retrouvons quasiment ceux obtenus pour une forme de signal de 
référence sinusoïdal lors de la séparation des deux sources en deux problèmes locaux. La résolution du problème 
d’optimisation du couple s’effectue entre 15 et 30 minutes, selon la taille du domaine. La valeur du couple moyen 
attendue pour le cas d’exemple pris dans le Tableau 48, était de l’ordre de 3𝑁𝑚, soit un gain de 17% sur la valeur 
moyenne du couple. 
 

 
Figure 3-9 : Extrait de l’algorithme simplifié des conditions du calcul du couple dans la fonction objectif 

    
(a) (b) 

Figure 3-10: Exemple d’une solution optimale locale obtenue pour le cas 𝑁𝑒 = 12,𝑝 = 2,𝑞 = 3.  
(a) Représentation du couple statique (b) Représentation de l’induction à vide d’entrefer et de la densité 

linéique de courants 
 

Nous pouvons conclure que les méthodes développées séparément permettent de déterminer des solutions 
optimales pour chaque source tour à tour en fonction d’une forme de courant d’alimentation souhaité. Nous avons 
donc à disposition une méthode d’adéquation des sources du champ de la machine en vue de son intégration avec 
un convertisseur dédié. En effet, la méthode développée permet au choix, séparément ou conjointement, d’adapter 
le bobinage au stator et les aimants au rotor, en fonction d’un courant donné.  

Dans le problème complet qui réunit les sources, nous nous heurtons cependant à la dimension du domaine 
de validité, c'est-à-dire, aux nombres de variables de décision qui dépendent directement du nombre d’encoches 
et du nombre de blocs élémentaires de la couche d’aimants. Si nous prenons l’exemple d’une machine 𝑁𝑒 = 36 𝑝 =

3, 𝑞 = 3 et 3 blocs élémentaires, le domaine est de dimension ℝ48. 

Tableau 49 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de 
sortie Valeurs 

𝑘1𝑛𝑛 2 2 0 0 0 0 −2 −2 
𝜃𝑐0 8 

ENTRÉES : vecteur de décision contenant les variables d’optimisation donné par le Tableau 45 
SORTIES : opti_couple_anlalytique.m retournant la valeur de l’objectif  
Initialisation : 
1. Lecture du vecteur de décision pour chaque itération 
Si 𝐶2 respectée 
1. 𝑇𝑒𝑠𝑡2 = 0 et 𝑃𝑜𝑛𝑑2 = 0 
Sinon 
1. 𝑇𝑒𝑠𝑡2 = 1 et 𝑃𝑜𝑛𝑑2 = 𝛼2𝐶2 
Fin Si 𝐶2  
Si 𝑇𝑒𝑠𝑡 = 0 
1. Calcul du couple électromagnétique : 𝑜𝑏𝑗𝑒𝑐𝑡𝑖𝑓 = 𝑟𝑒𝑙𝑎𝑡𝑖𝑜𝑛 (3-68) 
Sinon 
1. 𝑜𝑏𝑗𝑒𝑐𝑡𝑖𝑓 =  𝑃𝑜𝑛𝑑2 
Fin Si 𝑇𝑒𝑠𝑡 
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𝜃𝑒 0.16 
𝑙𝑖 0.46 0.36 0.16 
𝛼𝑖 − 1.02 0.38 
𝑀𝑖 1.1 1.1 1.1 

𝛾𝑒𝑚 [𝑁𝑚] 5.42 
 
Il est alors nécessaire de déterminer des fonctions de pondération et tests logiques supplémentaires pour guider 
l’algorithme, car même l’algorithme « MADS » présente quelques difficultés à converger vers une solution 
optimale réaliste d’un point de vue bobinage. L’algorithme respecte néanmoins et systématiquement les contraintes 
du problème. Un exemple de résultat est donné dans le Tableau 49, où la valeur du couple attendue était de l’ordre 
de 4.5𝑁𝑚, soit un gain de 20% sur la valeur moyenne du couple. 

 
Remarque : le couple optimal peut donc être déterminé en fonction d’un courant d’alimentation donné et 

d’une répartition optimale du bobinage et des aimants. En contrepartie, une augmentation des ondulations de 
couple peut être constatée dans certains cas. Nous pouvons toujours considérer l’injection de rangs d’harmoniques 
de courant spécifiques, dont la méthode a été présentée au paragraphe (3.3.4.2.b), comme un dernier levier d’action 
pour minimiser ces ondulations, si ces mêmes ondulations ne sont pas passées sous forme de contraintes. 
 

3.4 Problème général d’optimisation d’une MSAP 

Dans le cadre des systèmes de transport toujours plus électriques (véhicules, avions, navires), la course 
au rendement nécessite de revoir les systèmes actuels en proposant des versions plus compactes fonctionnant à des 
meilleurs rendements. Etant donné les fortes contraintes imposées par ce domaine, des critères tels que, 
l’ondulation de couple et la masse sont pris en compte, en plus des critères principaux considérés, tels que les 
facteurs de bobinage et les pertes joules. D’autre part, la conception des machines électriques se base 
essentiellement sur l’expertise et l’expérience du concepteur par la formulation de choix et d’hypothèses lors des 
différentes étapes de prédimensionnement, dimensionnement et conception. Dans le cadre d’une approche 
rationalisée du processus de conception, nous cherchons à limiter l’usage de raisonnements empiriques par le 
développement et l’utilisation de méthodes dites d’automatisation de choix. Il existe de nombreux exemples dans 
la littérature [123], [158], [160], [169], de problèmes inverses de conception optimale de MSAP à pôles lisses, 
notamment pour la réduction des ondulations de couple. Cependant, nous trouvons moins de problèmes directes, 
car difficiles et laborieux à résoudre si l’application est totalement nouvelle. En effet, il est souhaitable que dans 
ce cas précis, le concepteur résolve le problème inverse associé avant de pouvoir itérer sous logiciel aux EF. Une 
fois les grandeurs de prédimensionnement obtenues, le concepteur pourra déterminer la solution finale par 
résolutions successives, ou bien « par tâtonnement » avec des outils numériques. Deux types d’approche sont 
classiquement retrouvés pour la résolution des problèmes d’optimisation : les modèles analytiques ou numériques 
associés à des méthodes d’optimisation déterministes locales  

 
C’est précisément dans l’objectif de résolution d’un problème combiné de « dimensionnement-

conception » optimale inverse de MSAP à pôles lisses, que nous avons développé et proposé une approche 
combinée multiniveaux, c'est-à-dire, une bibliothèque applicative qui consiste à coupler plusieurs types d’outils, 
de modèles (analytiques / numériques), avec plusieurs méthodes d’optimisation (locales / globales), afin de 
proposer une méthode générale dans un outil complet qui tient compte des contraintes d’intégration convertisseur-
machine, ainsi que des phénomènes non linéaires. Au sens défini par [160], nous définissons un problème combiné 
de « dimensionnement-conception » optimal multiniveaux, par l’utilisation de différentes méthodes développées 
à l’intérieur de plusieurs outils qui regroupent principalement deux familles de problèmes d’optimisation. Nous 
pensons que la mise à disposition de plusieurs outils combinés, ou séparés, facilite le travail du concepteur et résout 
d’une certaine manière la problématique identifiée par [156]. L’auteur explique très clairement le compromis à 
faire entre rapidité et précision sur le choix du développement d’une méthode de modélisation Figure 3-11. 
L’association et/ou la superposition de « couches » applicatives peut être définie comme une méthodologie globale 
qui permet de gagner à la fois en précision et en rapidité. 

 
Pour la phase de prédimensionnement, il est nécessaire de disposer de méthodes et d’outils qui permettent 

d’obtenir rapidement une bonne vision des solutions potentiellement intéressantes dans le cadre d’une application 
visée. A ce stade, le degré de précision n’est pas aussi contraignant qu’en phase de validation. L’outil de premier 
niveau présenté au paragraphe (2.4), permet de générer automatiquement des solutions de bobinage, de les 
caractériser, puis de fournir rapidement les caractéristiques de performances de la machine. Cela constitue une 
méthode de présélection. A partir de l’analyse du concepteur, les matériaux et les structures du stator et du rotor 
issus de ses choix, satisferont au mieux les contraintes du cahier des charges de l’application. Cependant, la couche 
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d’aimants ainsi que le bobinage, qui font également partie des paramètres de conception structurels de la machine, 
peuvent être repensés et ré-analysés de manière optimale, au travers de l’outil de second niveau présenté au 
paragraphe (3.3.4). 
 

 
Figure 3-11: Pareto des modèles utilisés pour la conception des machines électriques selon [156] 

Figure 3-12: Organigramme de la méthode multicouches combinée « dimensionnement-conception » optimale 

Comme nous l’avons vu, l’outil de second niveau propose une adéquation des sources du champ de 
manière à obtenir un couple optimal. Couplée au choix avec le premier ou le second niveau, la méthode du 
troisième niveau correspond au dernier outil que nous présentons maintenant. Ce dernier constitue un problème 
classique de dimensionnement optimal qui utilise un modèle numérique résolu avec un logiciel aux E.F couplé à 
une méthode d’optimisation. C’est dans ce sens que nous définissons notre bibliothèque d’applications, comme un 
combiné « dimensionnement-conception » optimal multiniveaux. La méthodologie globale comprend ainsi trois 
niveaux d’outils développés. 

 
Remarque : en comparaison avec les travaux de [170], nous n’avons pas souhaité poser un problème 

global inverse de conception optimal, car déjà réalisé. D’autre part, l’auteur s’est limité à la modélisation 
numérique d’une MSAP uniquement pour un bobinage à pas diamétral avec des aimants à polarisation radiale ou 
tangentielle et le modèle analytique développé, traite, quant à lui, uniquement le cas d’un accouplement 
magnétique à polarisation radiale. Par ailleurs des problèmes inverses de dimensionnement sont directement 
solutionnables grâce, par exemple, au module « Optimization toolbox » disponible sous Maxwell d’ANSYS.  Dans 
notre cas, le cahier des charges de l’application est relativement strict en ce qui concerne les paramètres structurels. 
Nous avons plutôt souhaité adopter une démarche de développement d’outils « modulaires » pouvant être réutilisés 
pour d’autres applications ou projets de conception / dimension optimale. Il devenait donc nécessaire de 
développer des modèles absents qui permettent de prendre en compte plusieurs familles de bobinage et plusieurs 
types de couches d’aimants, afin d’être le plus général possible. Après des choix topologiques arrêtés, nous 
cherchons à optimiser une structure de machine et ses sources de champ à l’aide des deux premiers niveaux de la 
bibliothèque applicative, en autorisant néanmoins dans le dernier niveau, certaines variations structurelles telles 
que, les caractéristiques du bobinage et des aimants (liaison 1er et 3ème niveaux). 

 

1ère couche 
analytique

• Génération automatique et caractérisation de 
solutions particulières de bobinage 

2ème couche
analytique

• Adéquation des sources du champ et 
optimisation de la densité du couple

3ème couche
numérique

• Dimensionnement global 
optimal
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Grâce à cette dernière partie, nous pouvons tenir compte maintenant d’un ensemble de données telles que, 
la résistance de phase, les inductances de fuite, ainsi que des phénomènes non linéaires tels que, la saturation et la 
démagnétisation. Jusqu’à présent, ces phénomènes n’ont pas été pris en compte dans les modèles analytiques 
développés précédemment, car la résolution d’un système d’équations non linéaires, comme c’est le cas pour la 
détermination des courants induits, conduit à une résolution itérative et requiert une solution initiale pour chaque 
inconnue. Cela nécessite également de recourir à un système d’équations plus complexes à résoudre, plus coûteux 
en temps à formuler et s’éloigne de notre volonté de disposer d’outils analytiques de calculs rapides. Enfin, 
l’avantage de la méthode développée réside dans l’utilisation d’un point de départ issu d’un prédimensionnement, 
basé sur des méthodes analytiques relativement précises malgré certaines hypothèses simplificatrices assez fortes. 
Les résultats repris et corrigés avec l’utilisation d’un logiciel aux E.F. tiendront compte des phénomènes non 
linéaires et nous levrons ainsi les hypothèses simplificatrices précédemment établies. Pour pouvoir résoudre notre 
problème d’optimisation avec un modèle numérique, en utilisant un algorithme de notre choix couplé à un logiciel 
de résolution par EF, nous devrons développer une interface de communication entre deux parties distinctes. Il 
s’agit de développer un script qui permet de dialoguer avec deux logiciels en fonctionnement maître/esclave. Le 
script à développer doit permettre d’appeler un logiciel aux E.F. depuis un environnement extérieur où sera 
exécuté, par exemple, le programme d’optimisation. Le détail de ce script fait l’objet du chapitre suivant. 
 

 Script adapté à la conception des MSAP 

Dans le cadre de l’utilisation d’un logiciel de calculs aux E.F., plusieurs étapes en amont de la résolution 
d’un problème donné sont requises telles que, le dessin de la géométrie, la définition du maillage, le paramétrage 
des matériaux et des sources du champ, la définition des conditions limites et la configuration du solveur. Ces 
étapes peuvent se révéler fastidieuses, notamment si la géométrie est complexe et / ou est amenée à évoluer, comme 
c’est souvent le cas lors d’un processus itératif. Ces étapes peuvent donc se répéter plus ou moins, suivant le besoin 
d’itérer ou non, selon certaines modifications. Certains auteurs ont alors développé des environnements spécifiques 
[171]–[173], voire leur propre code de calcul d’E.F., afin de résoudre un problème de machine donné. L’objectif, 
ici, est de développer rapidement un code dynamique de dessin et de paramétrage, pour pouvoir simuler un 
problème dans un processus itératif à l’intérieur d’un problème d’optimisation ou non. Le code doit permettre de 
considérer plusieurs types de machine, paramétrer l’ensemble de la géométrie, les sources du champ, le maillage 
ainsi que les paramètres propres à la simulation, cela sans avoir recours à des environnements spécifiques et/ou au 
développement de codes de calcul. Ce sont des méthodes relativement longues à mettre en place qui nécessitent 
une étape de débogage supplémentaire. Utiliser un logiciel commercial se révèle être une bonne solution en matière 
de rapidité et d’efficacité. Cela représente un gain de temps considérable dans la phase de développement du code, 
contrairement à un nouvel environnement indépendant. D’autre part, en procédant de la sorte nous limitons 
également le temps d’édition nécessaire à la génération de forme. En effet, nous utilisons au maximum des formes 
prédéfinies issues d’une bibliothèque d’objets internes au logiciel.  

Cependant, un certain nombre de critères doivent être respectés pour que ce code soit utilisable dans un 
processus d’optimisation. Le code doit pouvoir récupérer ou exécuter rapidement, précisément et automatiquement 
le calcul des caractéristiques intrinsèques de chaque solution. Il doit rester valide pour n’importe quelle famille de 
machines. Les paramètres d’entrée du code doivent permettre de traiter tous les cas possibles des sources du champ 
et considérer un ensemble de différentes géométries, de différentes structures 𝑁𝑒 , 𝑝, 𝑞, composées de différents 
matériaux. Pour les besoins de notre étude, nous nous sommes limités aux différentes familles de MSAP. 
Néanmoins, ajouter un module complémentaire qui permet de dessiner une MRV ou encore une MAS est tout à 
fait envisageable et ne présente aucune difficulté, moyennant un certain temps de développement. Les autres 
paramètres de configuration et simulation resteront valides. 

Le dernier intérêt du code est de pouvoir coupler les outils des premiers et seconds niveaux de manière à 
considérer des modifications des sources du champ au rotor et au stator. Jusqu’à présent, seule la géométrie ainsi 
que le type de matériau pouvaient être modifiés au cours des différentes itérations d’un processus de conception 
inverse optimale, même si récemment certains auteurs [163], commencent à proposer une optimisation de type 
topologique, pour disposer de manière optimale, cela en vue de converger vers une forme d’induction particulière 
dans un espace donné, différents types de matériau, du cuivre et des aimants, par exemple, qui correspondent à des 
sources du champ dans des zones bien spécifiques. 

 
Nous proposons grâce au script développé la possibilité de modifier la couche d’aimants et le bobinage 

d’une machine en les définissant comme des variables d’optimisation. Lors d’un processus d’optimisation, à 
chaque itération, le choix de l’emplacement d’un conducteur élémentaire aller, ou retour, par rapport à une 
encoche, le nombre de conducteurs par encoche, l’orientation et l’intensité de l’aimantation d’un bloc élémentaire 
de la couche d’aimants peuvent varier. Ensuite les autres variables d’optimisation sont ceux utilisées classiquement 
dans une optimisation paramétrique, c'est-à-dire, la largeur, la hauteur, l’épaisseur et la profondeur des différentes 
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zones constitutives de la machine. Le code de dessin dynamique développé sous Matlab dont l’organigramme 
simplifié est donné sur la Figure 3-13, sera le point de liaison entre les paramètres d’entrée définis par le concepteur 
sous Matlab et le logiciel de simulation aux E.F. Maxwell d’ANSYS. Un exemple de script en Visual Basic (VB), 
qui dessine automatiquement un cylindre selon des paramètres géométriques, est donné en Annexe B. L’algorithme 
complet du script développé en VB sous Matlab, qui permet de dessiner dynamiquement et simuler 
automatiquement sous Maxwell une machine entière en fonction de tous ses paramètres géométriques et 
structurels, est donné en Annexe C. 

 

 
Figure 3-13 : Organigramme simplifié de l’algorithme du script développé en VB sous Matlab qui permet de 

dessiner et simuler automatiquement sous Maxwell 

Remarque : les étapes de construction, de numérotation et d’attribution des points, régions, faces, 
références et repères, sont traitées de manière semi-automatisée par Maxwell lorsqu’une ligne de commande est 
exécutée depuis Matlab. Concernant les étapes de maillage, nous utilisons classiquement un maillage fin de 
l’entrefer que l’on aura préalablement discrétisé en plusieurs sous-domaines, de manière à augmenter la précision 
du maillage. Plus on s’éloigne de l’entrefer, moins le maillage est fin. Nous veillerons à respecter un nombre de 
mailles suffisamment élevé et une taille de maille suffisamment fine dans l’entrefer en fonction du nombre 
d’harmoniques de denture considéré ainsi que du nombre de pôles et du rayon d’alésage. Selon les conditions de 
périodicité de la machine, les conditions de Dirichlet s’appliquent, soit à l’arc de longueur équivalente à un pôle 
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au minimum, soit à un tour mécanique complet au maximum. Les conditions de périodicité et d’anti-périodicité 
sont également respectées avant de procéder à la résolution et appliquées aux segments de droite délimitant les 
côtés des régions concernées. Pour la résolution, à l’instant initial de la simulation, les conditions de calage du 
rotor par rapport au stator, sont déterminées de manière à obtenir un couple maximal, c’est-à-dire, pour une MS à 
aimants montés en surface et à pôles lisses, l’axe D des aimants est aligné avec l’axe de la première phase prise 
comme référence. 
 

                   
Figure 3-14 : Exemple de deux structures de rotor de MSAP paramétrées et dessinées sous Maxwell à l’aide du 

script développé en VB sous Matlab (rotor cylindrique à gauche et hexagonal à droite) 
 

 Problème de dimensionnement optimal 

3.4.2.1 Multicritères 

De la même manière que précédemment, nous choisissons d’utiliser un modèle numérique d’une machine 
pour évaluer ses performances en considérant des phénomènes non linéaires, jusqu’à présent ignorés. Nous 
conservons un modèle électromagnétique numérique, sans couplage multi-physiques, afin de ne pas « exploser » 
les temps de simulation. Un des avantages des modèles numériques est de pouvoir tenir compte des phénomènes 
non linéaires. Nous pouvons à présent, tenir compte de la saturation des matériaux, des courants induits dans la 
frette et les aimants ainsi que de l’ondulation de couple par la présence des dents. Quelle que soit la nature des 
courants d’alimentation, le type de bobinage et de la couche d’aimants, nous prenons en considération les 
ondulations de couple provoquées par la nature intrinsèque de la machine. Après concertation avec l’industriel, 
nous décidons de nous baser sur une machine existante chez Zodiac, afin de vérifier la méthode développée. Nous 
formulons un problème de dimensionnement optimal d’une MSAP, qui servira de base d’étude pour l’intégration 
de la fonction coupleur magnétique détaillée au prochain chapitre. Nous résolvons donc un problème direct de 
dimensionnement. Le principe de formulation du problème d’optimisation reste identique aux précédents 
problèmes. Afin de réduire le temps de calcul, pour respecter certaines contraintes imposées par le cahier des 
charges, nous fixons les valeurs de certains paramètres et déterminons des ratios minimums : 

- L’épaisseur d’entrefer constante pour respecter le cahier des charges 
- Le diamètre extérieur et la longueur de fer active qui délimiteront le volume maximal 
- La séquence de bobinage originale et le nombre de conducteurs par encoche 
- Le nombre de pôles, de phases et de dents 
- Le type d’aimant pour respecter les contraintes initiales 
- Le type de matériau pour chaque région  
- L’épaisseur de dent minimale afin de limiter la saturation du matériau 
- L’épaisseur minimale des culasses stator et rotor également pour limiter la saturation du matériau 
- Les ratios largeur haute et basse des encoches par rapport à la largeur de dent 
- Le ratio d’ouverture d’encoche par rapport à la largeur du bas de l’encoche 
- Le ratio d’arc polaire par rapport à la largeur d’un pôle 

 
La méthode utilisée pour résoudre le modèle numériquement est explicitée au paragraphe (2.6). Le modèle 

est résolu en 2D afin de garantir des temps de simulation acceptables dans le processus itératif d’optimisation. 
Chaque modification de la géométrie entraîne une modification des caractéristiques de la machine. La dépendance 
entre les deux types de variables électriques et géométriques est trop importante pour pouvoir être menée de front. 
La variation de tous les paramètres confondus a pour conséquence une multiplication des minima locaux. Nous 



Chapitre 3 
 

 
 
  109 

préférons donc résoudre le problème séparément, en faisant varier tantôt les grandeurs géométriques, tantôt les 
grandeurs électriques. Cela revient à fixer respectivement la forme des aimants, les courants et la densité de 
courants, lorsque les paramètres géométriques sont optimisés et inversement. Les couches de bobinage et 
d’aimants peuvent être considérées comme des paramètres d’entrée dynamiques ou des variables d’optimisation. 
En effet, nous avons formulé un problème d’optimisation paramétrique (non topologique) en 2D sous Maxwell de 
manière à pouvoir faire varier des paramètres géométriques (dimensions) et structurels (bobinages, aimants). Nous 
fixons donc à tour de rôle le type de paramètre. Par manque de temps nous nous sommes limités à la variation des 
paramètres géométriques. Nous considérons que les paramètres électriques ou des sources du champ ont pu être 
déterminés avec l’outil de second niveau, même si le processus d’optimisation avec modèle numérique peut, sans 
problème, optimiser la couche d’aimants ou le bobinage, ou les deux, grâce au script dynamique développé au 
paragraphe précédent.  

 
La procédure d’optimisation développée à partir des outils précédemment développés est schématisée 

Figure 3-15. La définition d’un point de départ des séquences de bobinage et de la couche d’aimants peut 
s’effectuer selon deux approches, c'est-à-dire, elle peut résulter, soit d’un choix direct du concepteur avec l’aide 
de la première couche logicielle, soit d’une solution optimale issue de la seconde couche logicielle. Cette dernière 
étape arrive en dernière position de notre architecture multiniveaux, car elle s’avère relativement coûteuse en temps 
de calcul. Si la machine étudiée présente des symétries, le calcul peut durer moins d’une demie journée, par contre, 
si la machine ne présente aucune symétrie, alors la résolution du problème sur une géométrie complète peut prendre 
jusqu’à deux jours. Nous cherchons donc à minimiser plusieurs critères sous contraintes, contrairement aux 
précédentes formulations où nous minimisions un seul critère. Classiquement, dans la plupart des problèmes 
d’optimisation de MSAP, pour un volume donné et une valeur de couple attendue, nous cherchons à réduire les 
ondulations de couple, la masse et à maximiser le rendement. Nous utilisons la méthode des facteurs de 
pondération, puisque nous pouvons accéder facilement aux solutions numériques optimales de chaque sous-
problème, si l’on segmente notre problème principal d’optimisation multicritères en sous-problèmes 
d’optimisation monocritères. Nous résolvons quatre problèmes d’optimisation séparément et successivement. Le 
premier vise à minimiser la masse 𝑀𝑡𝑜𝑡, le second à maximiser le rendement 𝜂𝑒𝑙𝑒𝑐, le troisième à minimiser les 
ondulations de couple 𝑂𝑛𝑑𝛾𝑒𝑚. Pour le dernier problème, qui constitue le problème principal d’optimisation 
« pseudo-multicritères », nous définissons simplement une fonction objectif par : 

𝑓𝑜𝑏𝑗(𝑥𝑠𝑜𝑙) =
𝜏1𝑂𝑛𝑑𝛾𝑒𝑚

|𝑀𝑖𝑛𝑂𝑛𝑑𝛾𝑒𝑚|𝛾𝑒𝑚𝑚𝑖𝑛≤𝛾𝑒𝑚≤𝛾𝑒𝑚𝑚𝑎𝑥

−
𝜏2𝜂𝑒𝑙𝑒𝑐

|𝑀𝑖𝑛𝜂𝑒𝑙𝑒𝑐|𝛾𝑒𝑚𝑚𝑖𝑛≤𝛾𝑒𝑚≤𝛾𝑒𝑚𝑚𝑎𝑥

+
𝜏3𝑀𝑡𝑜𝑡

|𝑀𝑖𝑛𝑀𝑡𝑜𝑡
|
𝛾𝑒𝑚𝑚𝑖𝑛≤𝛾𝑒𝑚≤𝛾𝑒𝑚𝑚𝑎𝑥

 3-70 

Les dénominateurs |𝑀𝑖𝑛( )|() remplissent le rôle de facteurs de pondération et correspondent à la valeur minimale 
de chaque critère minimisé séparément, pour une valeur de couple comprise entre les valeurs des contraintes 
exprimées, respectivement, le minimum d’ondulation de couple, le maximum de rendement et le minimum de la 
masse totale de machine. 𝜏1, 𝜏2, 𝜏3 correspondent à des poids qui permettent de prioriser un objectif par rapport à 
un autre. Le choix des valeurs de poids s’effectue selon les critères du concepteur. On peut également faire varier 
les valeurs de chaque poids, ce qui permet ensuite de tracer un front de Pareto de l’ensemble des solutions 
optimales obtenues. Sous Maxwell, le couple électromagnétique est déterminé numériquement à partir de la 
méthode des travaux virtuels par la dérivée de la co-énergie magnétique dans l’entrefer donnée par la relation 
(2-131). L’ondulation de couple est calculée à partir de la valeur du couple moyen par la relation suivante : 

𝑂𝑛𝑑𝛾𝑒𝑚 =
𝛾𝑒𝑚𝑚𝑎𝑥

− 𝛾𝑒𝑚𝑚𝑖𝑛

𝛾𝑒𝑚𝑚𝑒𝑎𝑛

 3-71 

Nous considérons un rotor hexagonal, des aimants plans convexes et nous calculons la masse totale grâce aux 
relations analytiques suivantes : 

𝑀𝑟𝑠𝑚 = 3𝐿𝑓𝜌𝑟√
3

2
 𝑅ℎ𝑒

2 −𝜋𝑅𝑟𝑖
2  3-72 

avec 𝑀𝑟𝑠𝑚 la masse du rotor sans les aimants, 𝑅ℎ𝑒 le petit rayon extérieur du rotor, 𝐿𝑓 la longueur active de la 
machine, 𝜌𝑟 la masse volumique du rotor et 𝑅𝑟𝑖  le rayon interne du rotor. Si le rotor est cylindrique nous appliquons 
la formulation correspondante pour déterminer sa masse. Nous déterminons la masse des aimants par : 

𝑀𝑎 = 𝐿𝑓𝜌𝑎(𝜋𝑅ℎ𝑖
2 − 3√

3

2
 𝑅ℎ𝑒

2 ) 3-73 

avec 𝑀𝑎 la masse des aimants, 𝑅ℎ𝑖 le grand rayon extérieur du rotor et 𝜌𝑎 la masse volumique des aimants.  
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- 

Nous calculons la masse de la frette par : 

𝑀𝑓𝑟 = 𝐿𝑓𝜌𝑓𝑟𝜋((𝑅ℎ𝑖 + 𝐸𝑝𝑓𝑟)
2
−𝑅ℎ𝑖

2 ) 3-74 

avec 𝑀𝑓𝑟 la masse de la frette, 𝐸𝑝𝑓𝑟 l’épaisseur de la frette et 𝜌𝑓𝑟 la masse volumique de la frette. Nous déterminons 
ensuite la masse de cuivre grâce à : 

𝑆𝑒𝑛𝑐 = 𝑁𝑒 (
𝐻𝑠2
2
(2𝐻𝑠1+ 𝐵𝑠2 + 𝐵𝑠1) +

𝜋

2
(𝑟𝑠

2 + 𝐻𝑠1
2 ) + 𝑟𝑠(𝐵𝑠2 − 2𝑟𝑠) + 𝐻𝑠1𝐵𝑠1) 3-75 

soit : 

𝑀𝑐𝑢 = 𝐿𝑓𝜌𝑐𝑢𝑘𝑟𝑆𝑒𝑛𝑐 + 𝜌𝑐𝑢(2𝑙1𝑡𝑒𝑡 + 4𝑙2𝑡𝑒𝑡) 3-76 

avec 𝑆𝑒𝑛𝑐 la surface d’encoche, 𝑀𝑐𝑢 la masse de cuivre, 𝑘𝑟 le coefficient de remplissage donné par la relation (3-84), 
 𝑙1𝑡𝑒𝑡  et 𝑙2𝑡𝑒𝑡 les longueurs des têtes de bobines données par les relations (4-121 et 4-122) et 𝜌𝑐𝑢 la masse volumique 
du cuivre. Les paramètres géométriques des encoches sont donnés par la Figure 3-16. Nous calculons à présent la 
masse du stator à partir de : 

𝑀𝑠 = 𝐿𝑓𝜌𝑠 (
𝜋

2
(𝑅𝑠𝑒𝑥𝑡

2 − 𝑅𝑎𝑙
2 ) − 𝑆𝑒𝑛𝑐) 3-77 

Choix de la structure (1ère couche) 

Définition d’un point de départ 
issu d’un prédimensionnement 

Procédure d’optimisation 

Evaluation du critère de faisabilité 

 Calcul de l’ondulation de couple, 
masse et rendement (3ème couche) 

(Simulations éléments finis) 
 

Convergence? 

Modifications des 
paramètres 

Oui 

Non 

Choix du bobinage et des aimants 

Choix de la structure (1ère couche) 

Définition d’un point de départ 

Calcul du couple (2ème couche) 
(Modèle analytique) 

Convergence? 

Fin de la procédure 
d’optimisation 
paramétrique 

Modifications des 
paramètres 

Non 

Procédure d’optimisation 

Présélection du bobinage et 
des aimants 

Oui 

Fin de la 
procédure 

d’optimisation 

Evaluation du critère de 
faisabilité 

Figure 3-15 : Algorithme général d'optimisation développé 
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avec 𝑀𝑠 la masse du stator, 𝑅𝑠𝑒𝑥𝑡 le rayon extérieur du stator, 𝑅𝑎𝑙 le rayon d’alésage et 𝜌𝑠 la masse volumique du 
stator. En faisant les hypothèses suivantes : 

- absence d’isolants de bobinages et de fonds d’encoche, 
- valeur unitaire du coefficient de foisonnement des paquets de tôles stator et rotor, 

 
nous pouvons déterminer la masse totale : 

𝑀𝑡𝑜𝑡 = 𝑀𝑠 +𝑀𝑐𝑢 +𝑀𝑟𝑠𝑚 +𝑀𝑓𝑟 +𝑀𝑎 3-78 

Le rendement est calculé à partir du couple, de la vitesse et de l’estimation numérique sous Maxwell des différentes 
pertes de la machine : 

𝜂 =
𝑃𝑢

𝑃𝑢 +∑𝑃𝑒𝑟𝑡𝑒𝑠
 3-79 

avec : 

𝑃𝑢 =
𝛾𝑒𝑚𝛺

𝑝
                   𝑒𝑡              ∑𝑃𝑒𝑟𝑡𝑒𝑠 = 𝑃𝐹𝑒𝑟 +𝑃𝐽 3-80 

avec 𝑃𝑓𝑒𝑟 et 𝑃𝑗 respectivement les pertes fer et les pertes Joules. Dans les simulations numériques nous ne tenons 
pas compte des pertes par frottements secs, visqueux et aérodynamiques. Nous rappelons les relations du calcul 
des pertes utilisées sous Maxwell dans le domaine fréquentiel. On distingue les pertes par hystérésis 𝑃ℎ𝑦𝑠, qui 
correspondent à l’énergie nécessaire pour polariser le fer, les pertes dues aux courants de Foucault 𝑃𝑐𝑓 générées 
par la conductivité du matériau ferromagnétique et les pertes par excès 𝑃𝑒𝑥 souvent négligées, qui résultent de 
phénomènes complexes tels que, les interactions de microstructures et l’anisotropie magnétique des matériaux 
inhomogènes. Le calcul se base sur la formulation classique de Steinmetz en régime sinusoïdal : 

𝑃𝐹𝑒𝑟 = 𝑃ℎ𝑦𝑠 + 𝑃𝑐𝑓 +𝑃𝑒𝑥 = 𝑘ℎ𝑓𝐵𝑚
𝑠 + 𝑘𝑐𝑓𝑓

2𝐵𝑚
2 + 𝑘𝑒𝑥𝑓

1.5𝐵𝑚
1.5 3-81 

avec 𝑘ℎ le coefficient caractéristique d’hystérésis d’un matériau, 𝑘𝑐𝑓 le coefficient caractéristique de courant de 
Foucault d’un matériau, 𝑘𝑒𝑥 le coefficient caractéristique d’excès d’un matériau, 𝑠 le coefficient de Steinmetz qui 
varie entre 1.5 et 2, 𝐵𝑚 la densité de flux maximale, 𝑓 la fréquence fondamentale de l’induction. Après avoir repris 
les types de matériaux et épaisseurs de tôles de la machine Zodiac, nous ajoutons dans la librairie des matériaux 
de Maxwell les caractéristiques des tôles à la fréquence du fondamental afin de garantir un calcul des pertes 
cohérent. D’autre part, sachant que cette méthode est basée sur une forte hypothèse qui considère les grandeurs de 
la machine purement sinusoïdales, nous majorons le résultat par un coefficient choisi arbitrairement de 1.25 étant 
donné les courants d’alimentation réels. Pour terminer, les pertes Joules sont estimées par : 

𝑃𝐽 = 𝑞𝑡𝑜𝑡𝑅𝑝ℎ𝑎𝑠𝑒𝑑𝑐𝐼𝑟𝑚𝑠
2  3-82 

avec 𝐼𝑟𝑚𝑠 le courant efficace de phase 𝑅𝑑𝑐  et la résistance de phase équivalente. Nous ne prenons pas en compte 
l’effet de peau des conducteurs. Les dimensions de l’encoche identifiées dans les variables de décision sont 
repérées sur la Figure 3-16 ci-dessous. 

 
Figure 3-16 : Formalisme des dimensions d’encoche sous Maxwell 

De manière à formaliser correctement le problème d’optimisation ainsi que le domaine de validité, nous 
définissons des paramètres d’entrée et nous reprenons les entrées du processus d’initialisation de l’algorithme 
détaillé en Annexe C. Nous définissons les variables de décision Tableau 50. Les valeurs prises pour les paramètres 
d’entrée et les bornes des variables géométriques de décision sont confidentielles et ne sont pas détaillées. Seules 
les valeurs des résultats des performances sont communiquées.  
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Tableau 50 : Variables d’optimisation 

Paramètre Description Type 

𝐸𝑝𝑐𝑆  [𝑚𝑚] Epaisseur de la culasse statorique réel 
𝐸𝑝𝑐𝑟  [𝑚𝑚] Epaisseur de la culasse rotorique réel 

𝜃𝑒 Ouverture d’encoche relative réel 
𝛽 Ouverture relative de l’arc polaire réel 

𝐻𝑠2[𝑚𝑚] Hauteur d’encoche réel 
𝐵𝑠1 [𝑚𝑚]1 Largeur bas d’encoche réel 
𝐵𝑠2 [𝑚𝑚] Largeur haut d’encoche réel 
𝐿𝑓  [𝑚𝑚] Longueur active de la machine réel 
ℎ𝑎  [𝑚𝑚] Epaisseur d’aimants réel 
𝐼𝑚  [𝐴] Amplitude du courant de phase  réel 

 
Les solutions recherchées par l’algorithme appartiennent à un domaine de validité de dimension ℝ10 délimité par 
les 12 contraintes synthétisées dans le Tableau 51 ci-dessous. 

Tableau 51 : Contraintes linéaires et non linéaires d’égalité et d’inégalité  

Contraintes Relation 

𝐶1 𝛾𝑒𝑚𝑚𝑖𝑛
≤ 𝛾𝑒𝑚 ≤ 𝛾𝑒𝑚𝑚𝑎𝑥

 
𝐶2 𝜂𝑚𝑖𝑛 ≤ 𝜂 
𝐶3 𝐽 ≤ 𝐽𝑚𝑎𝑥 
𝐶4 𝑂𝑛𝑑𝛾𝑒𝑚 ≤ 𝑂𝑛𝑑𝑚𝑎𝑥𝛾𝑒𝑚  

𝐶5 𝑘𝑟 ≤ 𝑘𝑟𝑚𝑎𝑥 

𝐶6 𝑀𝑡 ≤ 𝑀𝑡𝑚𝑎𝑥  
𝐶7 𝜃𝑒 ≤ 𝐵𝑠1  𝑒𝑡 𝜃𝑒 ≠ 0  𝑒𝑡   𝐵𝑠1 ≠ 0  
𝐶8 𝐵𝑠1 ≤ 𝐵𝑠2  𝑒𝑡 𝐵𝑠2 ≠ 0  𝑒𝑡 𝐵𝑠1 ≠ 0  
𝐶9 𝐷𝑠𝑡𝑎𝑡𝑒𝑥𝑡 ≤ 𝐷𝑠𝑡𝑎𝑡𝑒𝑥𝑡𝑚𝑎𝑥 
𝐶10 𝐵𝑠1 ≤ 𝐻𝑒 − 𝐿𝑑𝑚𝑖𝑛  𝑒𝑡  𝐵𝑠2 ≤ 𝐻𝑒 − 𝐿𝑑𝑚𝑖𝑛  
𝐶11 𝐿𝑑𝑚𝑖𝑛 ≤ 𝐿𝑑 

𝐶12 
𝛽
𝜋𝑅𝑟
𝑝

≤
𝑅𝑟 − ℎ𝑎

√3
2

  𝑒𝑡  𝛽 ≠ 0 

 
avec 𝑅𝑟 le rayon du rotor extérieur, 𝐷𝑠𝑡𝑎𝑡𝑒𝑥𝑡 le diamètre extérieur du stator, 𝐽 la densité de courants dans l’encoche, 
𝑀𝑡 la masse totale, 𝐻𝑒 la hauteur totale d’encoche, 𝑂𝑛𝑑𝛾𝑒𝑚 l’ondulation de couple, 𝜂 le rendement de la machine, 
𝑘𝑟 le coefficient de remplissage et 𝐿𝑑 la largeur de dent. Les contraintes 𝐶7 à 𝐶12 permettent de ne simuler que les 
structures comprises dans le domaine de validité. Ces contraintes évitent également le chevauchement de certaines 
régions lors de la construction de la géométrie 2D, ainsi que l’interruption du processus d’optimisation en raison 
d’erreurs potentielles. La dernière contrainte n’intervient que pour un rotor de forme hexagonale en appliquant une 
condition sur le ratio d’arc polaire par rapport à la largeur d’un pôle. Nous calculons la densité de courants dans 
une encoche par la relation suivante : 

𝐽𝑚 =
𝐼𝑚𝑁𝑐𝑑
𝑆𝑐𝑢𝑁𝑝𝑏

 3-83 

avec 𝑁𝑐𝑑 le nombre de conducteurs par encoche, 𝐼𝑚 l’amplitude maximale du courant d’alimentation de phase, 𝑆𝑐𝑢 
la surface de cuivre dans une encoche et 𝑁𝑝𝑏 le nombre de branches en parallèle. Le coefficient de remplissage 
généralement compris entre 0.3 ≤ 𝑘𝑟 ≤ 0.5 s’obtient simplement à partir de : 

𝑘𝑟 =
𝑆𝑐𝑢
𝑆𝑒𝑛𝑐

 3-84 

avec 𝑆𝑒𝑛𝑐 la surface d’encoche. Sous Maxwell, les paramètres d’inductance sont issus du calcul numérique de 
l’énergie stockée dans le champ magnétique à partir de la relation suivante : 

𝑊𝑚 =
1

2
𝐿𝐼² 3-85 
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Remarque : la problématique d’échauffement de la machine dont la température ambiante d’utilisation 
est fixée pour un point de fonctionnement dimensionnant selon le cahier des charges, a soulevé quelques réflexions. 
Au paragraphe (4.4.4), nous nous sommes assurés du niveau des températures atteint pour les parties critiques de 
la machine, à savoir, le bobinage et les aimants. Nous avons alors déterminé une densité de courants maximale 
admissible dans les encoches afin de tenir compte de la contrainte thermique de l’application. D’autre part, la 
température de fonctionnement autorisée est suffisamment élevée et l’immersion de la machine dans le carburant 
permet d’assimiler le réservoir comme un puits de chaleur, nous évitant ainsi de devoir passer en critère de 
minimisation la température des bobinages de la machine.  
 

Nous avons utilisé de nouveau le logiciel « NOMAD », étant donné les caractéristiques du problème posé, 
mais surtout le fait que les relations liant les variables du problème aux grandeurs calculées (champ, couple, 
ondulation, inductance, masse) ne sont pas accessibles explicitement. Nous veillons à choisir un point de départ 
qui soit valide. Il est issu des outils précédents et d’un prédimensionnement. Cela évite de stopper l’algorithme 
dans sa recherche de solutions optimale. Pour terminer la formulation du problème général d’optimisation, nous 
modifions à nouveau la fonction objectif qui prendra en compte directement les contraintes pondérées les plus 
importantes afin de guider l’algorithme : 

𝑓𝑜𝑏𝑗 =
𝜏1𝑂𝑛𝑑𝛾𝑒𝑚

|𝑀𝑖𝑛𝑂𝑛𝑑𝛾𝑒𝑚 |𝛾𝑒𝑚𝑚𝑖𝑛≤𝛾𝑒𝑚≤𝛾𝑒𝑚𝑚𝑎𝑥

−
𝜏2𝜂𝑒𝑙𝑒𝑐

|𝑀𝑖𝑛𝜂𝑒𝑙𝑒𝑐|𝛾𝑒𝑚𝑚𝑖𝑛≤𝛾𝑒𝑚≤𝛾𝑒𝑚𝑚𝑎𝑥

+
𝜏3𝑀𝑡𝑜𝑡

|𝑀𝑖𝑛𝑀𝑡𝑜𝑡
|
𝛾𝑒𝑚𝑚𝑖𝑛≤𝛾𝑒𝑚≤𝛾𝑒𝑚𝑚𝑎𝑥

+∑𝛼𝑖𝐶𝑖(𝑥)

12

𝑖=7

 
3-86 

avec 𝛼𝑖 un coefficient de pondération dont la valeur est comprise dans l’intervalle [102 . . 105] et 𝐶𝑖 une contrainte 
posée dans le Tableau 51. Afin de gagner en rapidité sur chaque itération, nous ajoutons des conditions d’exécution 
de la résolution numérique du modèle directement dans le programme de la fonction objectif dont l’algorithme 
simplifié est donné par la Figure 3-9. Nous adaptons l’algorithme conditionnel d’exécution en considérant les 
contraintes principales 𝐶7 à 𝐶12. Les courants d’alimentation sont considérés de forme sinusoïdale. Les résultats 
obtenus sont synthétisés dans le Tableau 52 ci-dessous. 

Tableau 52 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs Ecarts par rapport à la 
machine originale [%] 

𝑂𝑛𝑑𝛾𝑒𝑚  [%]  3.18 −𝟑𝟑. 𝟓 

𝛾𝑒𝑚 [𝑁𝑚] 5.1 𝑖𝑑𝑒𝑚 
𝜂𝑒𝑙𝑒𝑐 [%] 96.8 +𝟎.𝟐 
𝐽𝑚 [𝐴/𝑚²] 13.43 +6.9 

𝑘𝑟 0.416 +2.1 
𝑀𝑡𝑜𝑡  [𝑘𝑔] 1.658 −𝟕.𝟗 

 
Nous obtenons une solution locale représentée sur la Figure 3-17, qui satisfait les contraintes et appartient au 
domaine de validité. Nous avons pu comparer également chaque objectif séparément puis conjointement. Nous 
avons pu constater qu’en « pseudo-multicritères » les gains sur les trois objectifs étaient moindres que pour les 
problèmes monocritères. En effet, en monocritère et pour les mêmes contraintes respectées, nous avons obtenu des 
solutions respectivement de −13% sur la masse, −53% sur l’ondulation de couple et +0.3% sur le rendement. Nous 
concluons également que la minimisation de l’ondulation et de la masse s’est révélée plus concluante que la 
maximisation du rendement, certainement en raison du faible nombre de leviers d’action disponibles pour diminuer 
les pertes. Il est à noter également que d’un point de vue économique, la solution obtenue présente des avantages 
avec une diminution de 3.6% sur l’épaisseur des aimants et de 7.9% sur l’ouverture angulaire des aimants.  
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Figure 3-17 : Tracé de l’induction et des lignes de champ correspondant à la solution locale optimale du 

problème général pseudo-multicritères obtenue pour la structure de machine Zodiac 
 

3.4.2.2 Ondulations de couple par l’adéquation des sources du champ 

La séquence de bobinage étant fixée, afin de mettre en application la méthode développée au paragraphe 
(3.3.4.4), nous entreprenons une étude de la répartition optimale de la couche d’aimants de manière à trouver une 
adéquation entre les sources du champ. Nous avons mené des essais comparatifs entre la machine originale de 
Zodiac et une machine dont le rotor de forme légèrement différente comprend des aimants cylindriques, découpés 
en plusieurs blocs élémentaires, avec une aimantation orientée. La largeur et l’épaisseur des aimants, l’orientation 
ainsi que l’ouverture relative de l’arc polaire constituent les variables d’optimisation du problème considéré. Nous 
avons cherché à réduire les ondulations de couple en modifiant les pôles du rotor par rapport à une séquence de 
bobinage figée. Pour le point de départ, nous nous basons sur la même structure de machine dimensionnée chez 
Zodiac, utilisée également comme le point de départ au précédent paragraphe. Nous modifions uniquement la 
structure du rotor pour pouvoir intégrer des aimants cylindriques. L’épaisseur d’entrefer reste constante. Le 
principe de formulation de la fonction objectif reste identique au paragraphe précédent. Elle est donnée par : 

𝑓𝑜𝑏𝑗 =
𝑂𝑛𝑑𝛾𝑒𝑚

|𝑀𝑖𝑛𝑂𝑛𝑑𝛾𝑒𝑚 |𝛾𝑒𝑚𝑚𝑖𝑛≤𝛾𝑒𝑚≤𝛾𝑒𝑚𝑚𝑎𝑥

+∑𝛼𝑖𝐶𝑖(𝑥)

3

𝑖=1

 3-87 

De la même manière que précédemment, afin d’économiser du temps de calcul sur chaque itération, nous ajoutons 
des conditions d’exécution de la résolution numérique du modèle, directement dans le programme de la fonction 
objectif. L’algorithme conditionnel d’exécution simplifié est donné par la Figure 3-9. Nous ajoutons également 
des contraintes principales 𝐶1 à 𝐶3, Tableau 55, directement dans la fonction objectif, avec 𝛼𝑖 un coefficient de 
pondération dont la valeur est comprise dans l’intervalle [102 . . 105]. L’épaisseur d’aimant, la largeur des blocs 
élémentaires et l’ouverture de l’arc polaire constituent les variables de décision du problème d’optimisation. Nous 
fixons également les valeurs d’un certain nombre de paramètres d’entrée et nous reprenons à nouveau les entrées 
du processus d’initialisation de l’algorithme, détaillé en Annexe C. Nous définissons les variables d’optimisation 
Tableau 53 ainsi que les contraintes Tableau 55, de manière à formaliser correctement le problème d’optimisation 
de répartition optimale de la couche d’aimants et son domaine de validité. 

Tableau 53 : Variables d’optimisation 

Paramètre Description Type 

𝑙𝑖 Largeur relative d’un bloc élémentaire réel 
ℎ𝑎[𝑚𝑚] Epaisseur d’aimant réel 

𝛽 Ouverture relative de l’arc polaire réel 

 

Tableau 54 : Intervalle des variables d’optimisation 
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Paramètre Borne inférieure Borne supérieure 

𝑙𝑖 0 1 

ℎ𝑎[𝑚𝑚] 𝐶𝑜𝑛𝑓𝑖𝑑𝑒𝑛𝑡𝑖𝑒𝑙 
𝛽 0.5 1 

 
En comparaison du problème résolu au paragraphe précédent, nous retirons les contraintes relatives à la 

géométrie du stator et aux bobinages. Nous ajoutons simplement la contrainte sur la largeur totale des blocs 
élémentaires au rotor. Afin de proposer une solution techniquement réalisable, nous fixons deux orientations 
d’aimantation possibles 0° et ±90°. Pour la validation de la méthode proposée, nous prenons le cas de 3 blocs 
élémentaires. Les solutions recherchées par l’algorithme appartiennent à un domaine de validité de dimension 
ℝ2+2𝑁𝑏𝑙𝑜𝑐 délimité par les six contraintes suivantes. L’ensemble des contraintes et le point de départ choisi 
permettent de rechercher une solution valide pour la machine originale de Zodiac. 

Tableau 55 : Contraintes linéaires et non linéaires d’égalité et d’inégalité  

Contraintes Relation 

𝐶1 𝛾𝑒𝑚𝑚𝑖𝑛
≤ 𝛾𝑒𝑚 ≤ 𝛾𝑒𝑚𝑚𝑎𝑥

 

𝐶2 𝜂𝑚𝑖𝑛 ≤ 𝜂 
𝐶3 𝑂𝑛𝑑𝛾𝑒𝑚 ≤ 𝑂𝑛𝑑𝑚𝑎𝑥𝛾𝑒𝑚 

𝐶4 𝑀𝑡 ≤ 𝑀𝑡𝑚𝑎𝑥 

𝐶5 
𝛽
𝜋𝑅𝑟
𝑝

≤
𝑅𝑟 − ℎ𝑎

√3
2

  𝑒𝑡  𝛽 ≠ 0 

𝐶6 0 < ∑ 𝑙𝑖

𝑁𝑏𝑙𝑜𝑐

𝑖=1

≤ 1 

 

Tableau 56 : Résultats d’optimisation 

Paramètres de sortie Valeurs Ecart par rapport à la 
machine originale [%] 

𝑂𝑛𝑑𝛾𝑒𝑚  [%]  2.37 −𝟓𝟎. 𝟒 
𝛾𝑒𝑚 [𝑁𝑚] 5.2 +𝟏.𝟗 
𝜂𝑒𝑙𝑒𝑐 [%] 96.38 −𝟎. 𝟐𝟒 
𝐽𝑚 [𝐴/𝑚²] 12.56 𝑖𝑑𝑒𝑚 

𝑘𝑟 0.407 𝑖𝑑𝑒𝑚 
𝑀𝑡𝑜𝑡  [𝑘𝑔] 1.69 −𝟔.𝟏 

 
Nous constatons que l’algorithme a convergé vers une solution locale représentée sur la Figure 3-18, 

respectant les contraintes. Cette convergence a permis de conclure que le problème a été correctement posé. Nous 
constatons que le niveau d’ondulation a diminué de manière significative, tout en renforçant le niveau de couple 
moyen. La masse a également diminué. L’épaisseur d’aimant a diminué de 17.2%. D’un point de vue économique, 
la solution présente un gain de 2.7% en surface d’aimants, car en parallèle, l’ouverture angulaire des aimants a 
augmenté de 16.6%. On note, par ailleurs, que l’induction monte jusqu’à 1.75T à certains endroits des dents. La 
méthode semble concluante au vu des résultats. Ainsi, nous proposons et mettons en avant les avantages d’un rotor 
de forme cylindrique avec des aimants déposés en surface qui présentent une répartition progressive d’aimantation. 
Cela permet de réduire encore les ondulations de couple, tout en augmentant la valeur moyenne du couple grâce à 
un resserrement des lignes de flux. La comparaison a permis de mettre en évidence les avantages entre les deux 
versions de rotor de la machine optimisée, ainsi que le gain de masse supplémentaire offert par la nouvelle couche 
d’aimants. Nous retrouvons une conclusion classique sur les avantages de la distribution de Halbach. Néanmoins, 
cette distribution d’aimants fonctionne pour une couche d’aimants relativement épaisse et pour un nombre de blocs 
d’aimants par pôle différent de un, ce qui reste en pratique limité par la complexité et le coût des techniques de 
fabrication, ainsi que pour les applications haute vitesse où un risque de destruction existe. 
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Figure 3-18 : Tracé de l’induction et des lignes de champ correspondant à la solution locale optimale du 

problème général monocritère d’ondulation obtenue pour la structure de machine Zodiac avec une aimantation 
progressive 
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3.5 Conclusion 

Au cours de ce chapitre, nous avons mis en évidence les conditions d’optimalité du couple 
électromagnétique de la MSAP. Nous avons également développé une relation analytique simplifiée du couple 
utilisée dans un processus d’adaptation des sources du champ, puis dans des problèmes d’optimisation locaux, 
pour ensuite aboutir à deux problèmes d’optimisation globaux. Le premier problème est un problème structurel 
paramétrique qui utilise un modèle analytique et permet de déterminer de manière systématique un couple optimal, 
pour une structure et un rayon donnés, grâce à une méthode d’adéquation des sources du champ de la machine, en 
vue de son intégration avec un convertisseur dédié. Nous avons également généralisé les expressions du modèle 
analytique de la couche des aimants, de manière à prendre en compte une distribution quelconque de la couche 
d’aimants. La méthode développée permet au choix, séparément, ou conjointement, d’adapter le bobinage au stator 
et les aimants au rotor, en fonction d’un courant donné. Le deuxième problème est un problème de 
dimensionnement-conception optimale paramétrique utilisant un modèle numérique, couplé à un algorithme de 
type « black box ». Nous évitons ainsi l’utilisation des algorithmes de type « Génétiques », présentent des temps 
de résolution souvent prohibitifs. La méthode développée est générale, elle peut s’appliquer à différents types de 
machine et permet de déterminer un optimum local « pseudo multicritères » de conception, c'est-à-dire, la densité 
et les ondulations de couple, la masse et le rendement attendus pour une application donnée. La résolution du 
problème général d’optimisation sur la base d’une machine existante chez Zodiac a permis de valider la méthode 
développée et de déterminer une solution locale optimale qui présente des gains de 8% sur la masse totale, 3.6% 
sur l’épaisseur des aimants et 33% sur l’ondulation de couple. La dernière proposition est un problème général 
permettant de trouver une adéquation des sources du champ pour cette même machine qui a permis de trouver 
également une solution locale optimale présentant des gains de 50% d’ondulation, 2% de valeur moyenne de 
couple, 6% de masse totale et 17% sur l’épaisseur des aimants. A travers cette partie, nous avons exposé notre 
raisonnement d’analyse et présenté les méthodes développées afin d’atteindre les objectifs. Deux outils 
supplémentaires par rapport au premier chapitre ont été développés permettant de créer une bibliothèque 
d’applications destinée aux concepteurs à chaque étape de la réalisation d’une MSAP. 

 
Remarque : l’optimisation structurelle des bobinages reste difficile et représente un problème 

d’optimisation complexe fortement contraint. En effet, les contraintes sur les paramètres d’inductance, l’objectif 
de couple, les coefficients de bobinage et la position discrétisée des conducteurs restent délicats à concilier puisque 
antagonistes. Comme nous l’avons précisé en début de partie, contrairement aux règles de bobinage classique, 
plusieurs possibilités pourraient toutefois assouplir certaines contraintes conceptuelles, ce qui amènerait à proposer 
de nouvelles solutions de bobinage. Une largeur de dent et un nombre de conducteurs par encoche variables 
permettraient d’augmenter les fuites et de disposer d’un degré de liberté supplémentaire sur la répartition même 
des conducteurs élémentaires.  D’autre part, le triplet 𝑁𝑒 , 𝑝, 𝑞 est imposé dans la méthode développée. Rendre ce 
triplet variable amène à reconsidérer le problème comme un problème de conception inverse mais permettrait de 
trouver des solutions optimales supplémentaires. 
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4.1 Introduction 

Au paragraphe (1.4.1.3), nous avons présenté plusieurs types de machines potentiellement intéressantes qui 
permettent d’intégrer une ou plusieurs fonctions recherchées dans le cadre de nos travaux. Nous avons également 
au cours du paragraphe (1.4.1.1), présenté succinctement la fonction coupleur recherchée comme l’une des 
problématiques d’intégration convertisseur-machine. Afin de réaliser un SMCMM sans imposer un nombre de 
contraintes et une complexité trop élevée, l’augmentation du nombre de machines doit se faire de manière 
raisonnée. Ainsi, nous préférons recourir à une structure de machine polyphasée, le nombre de phases devient alors 
un paramètre de conception. L’augmentation du nombre de phases permet d’augmenter le nombre de 
convertisseurs, mais son choix doit se faire en fonction de la complexité côté électronique de puissance, c’est-à-
dire, en fonction du nombre de :  

 
- Interrupteurs et bras de convertisseurs. 
- Signaux de commande. 
- Harmoniques de courant. 

 
D’autre part, les structures polyphasées apparaissent comme des solutions qui améliorent l’efficacité des 

systèmes lorsqu’elles sont alimentées par plusieurs convertisseurs de puissance. En effet, ces machines permettent 
de diminuer le contenu harmonique du champ magnétique d’entrefer dont les pertes fer dépendent directement de 
sa variation. La maîtrise des moteurs triphasés et de leurs alimentations a conduit à mettre au point également des 
cas particuliers de machines polyphasées appelées « machines multi-étoiles », ou encore « machine quasi-6 
phases », pour une machine double étoile. Un des intérêts principaux est de pouvoir alimenter chacune des étoiles 
par un convertisseur dédié, ce qui augmente la fiabilité et permet une segmentation de la puissance. A l’origine, 
ces structures de machine étaient destinées principalement à la traction ferroviaire ou à la propulsion navale, de 
manière générale, pour des systèmes embarqués nécessitant une grande sûreté de fonctionnement (applications 
« fault-tolerant »), ainsi qu’un niveau de densité de couple important. Les machines multi-étoiles sont une solution 
à prendre en considération dans le cas d’association de convertisseurs de puissance. Ces dernières présentent 
plusieurs avantages tels que, la répartition égale naturelle et redondante entre chaque étoile de la puissance 
nominale d’alimentation, qui permet de diviser le courant nominal par phase transitant dans un bras de 
convertisseur. Les machines multi-étoiles présentent une simplification du bobinage, car comme son nom l’indique 
elles sont constituées d’un stator intégrant plusieurs bobinages triphasés, à neutres isolés, dont les phases sont 
couplées en étoile. D’un point de vue économique, les machines multi-étoiles permettent également de réduire le 
coût de développement et de fabrication [174], puisque les convertisseurs triphasés associées aux machines multi-
étoiles, sont des structures éprouvées et répandues. Pour les machines polyphasées, si l’on prend le cas d’une 
machine à cinq phases, la structure du convertisseur n’est pas standard et peut présenter un manque de fiabilité. 
Enfin, les machines multi-étoiles présentent également un avantage non négligeable par rapport à nos objectifs, 
elles disposent d’un couplage magnétique naturel spécifique inter-étoiles, qui dépend de leur disposition spatiale. 
Ce couplage magnétique naturel influe directement sur le niveau d’ondulations des courants de ligne, ainsi que sur 
le couple généré par l’interaction des harmoniques spatiales de la FMM au stator et du champ des aimants au rotor. 

De nombreux auteurs [31], [55], [112], [175]–[180], ont travaillé sur l’étude de ces couplages afin 
d’observer leur conséquences sur les qualités des ondes, les caractéristiques des machines et certains [96], [181], 
[182], ont cherché particulièrement à annuler ces couplages, donc clairement à rechercher une ségrégation 
magnétique des étoiles pour les besoins de leur application. Or, c’est précisément ces couplages magnétiques inter-
étoiles que nous avons décidé d’étudier et que nous cherchons à valoriser pour intégrer la fonction coupleur 
magnétique directement dans la machine. La définition structurelle de la machine, par le biais de ces inductances 
naturelles, constitue une prise en charge et une mise en forme des signaux d’alimentation, qui peuvent satisfaire le 
fonctionnement optimal de plusieurs convertisseurs statiques. Le couplage magnétique propre aux bobinages de 
la machine pourrait être, dans ce cadre, mis à profit pour imposer des déphasages spécifiques, à l’image des 
coupleurs magnétiques. Cette fonction coupleur magnétique, rappelons-le, provient des contraintes d’association 
de plusieurs convertisseurs parallèles à commande entrelacée visée par notre application. Les couplages 
magnétiques inter-étoiles vont donc nous permettre de réaliser directement une analogie avec un coupleur 
magnétique de type « transformateur interphases », utilisé habituellement pour des applications de conversion 
d’énergie, associant plusieurs convertisseurs parallèles [14], [19]–[21], [183]. Le modèle analytique développé au 
paragraphe (4.3) doit permettre de mettre en évidence le rôle de l’angle de déphasage des étoiles sur les paramètres 
intrinsèques de la machine tels que, le couple et la qualité des signaux. Ce modèle analytique doit permettre 
également de choisir la meilleure disposition entre les étoiles par rapport au couplage magnétique. Un compromis 
doit être également trouvé afin de ne pas pénaliser la fonction première de création de couple de la machine et la 
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fonction coupleur magnétique, contrainte d’intégration du système convertisseurs-machine. Une fois ce 
compromis déterminé, nous nous intéresserons aux règles de dimensionnement de la MSAP double étoile basée 
sur une méthode développée initialement par [184], [185]. A partir de l’expression du couple électromagnétique 
issue de l’interaction du flux à vide des aimants avec les courants au stator et en considérant la loi de conservation 
du flux, il devient possible de relier les grandeurs magnétiques aux grandeurs géométriques de la machine. 
L’avantage de cette méthode tient dans le fait de pouvoir pré-dimensionner une machine à partir de relations 
simplifiées, sans avoir recours à un processus d’optimisation, à condition que le cahier des charges soit 
suffisamment fourni. Nous analyserons l’effet des courants induits dans la frette disposée au rotor sur les 
paramètres d’inductance. En effet, étant donné la présence d’aimants et d’une frette au rotor, qui sont le siège de 
courants induits, nous cherchons à minimiser, voire à éliminer, les phénomènes pouvant impacter la fonction 
coupleur magnétique par la modification des paramètres d’inductance entre les étoiles. 
 

4.2 Etat de l’art des machines multi-étoiles 

En général, les machines électriques qui comportent plus de trois phases sont dénommées machines 
polyphasées. A l’origine, les machines polyphasées ont été développées pour permettre de surmonter la limite de 
courant imposée par les composants semi-conducteurs dans les années 70-80, grâce à la diminution des courants 
de phase. Les génératrices polyphasées à double bobinage ont également permis de disposer d’une solution 
optimale pour alimenter les réseaux de bord à la fois AC et DC des avions et des navires. Le réseau DC était 
alimenté par un redresseur connecté à un des deux circuits de bobinage et le réseau AC directement alimenté par 
le deuxième circuit. L’avantage de cette solution consistait dans la réduction de la masse, par la diminution des 
dispositifs de filtrage. Parmi les nombreuses solutions différentes de machines polyphasées, la machine multi-
étoiles, en particulier la machine double étoile avec un déphasage spatiale de 30° alimentée par des créneaux de 
courant, est probablement la plus répandue et la plus étudiée dans la littérature à partir des années 1970 [96], [175], 
[186]–[193]. C’est l’étude dans [175], qui met en évidence entre plusieurs dispositions spatiales de deux étoiles, 
que le déplacement de 30° entre les deux étoiles est bien meilleur par rapport à 0° ou 60° en ce qui concerne les 
caractéristiques du couple. D’autre part, alimenter une machine double étoile décalée de 30° avec deux 
convertisseurs triphasés de tension, au lieu d’une machine triphasée alimentée par un seul convertisseur, permet 
de repousser les harmoniques par rapport au fondamental et de supprimer l’harmonique de rang 6 du couple. Dans 
[175], [186], [194], les auteurs montrent également que le déplacement spatial de 30° entre les deux étoiles offrent 
le meilleur compromis entre les harmoniques de courant de phase et les ondulations de couple. En effet, avec une 
alimentation « sinus », cela revient à mettre en opposition les étoiles d’un point de vue électrique et cela permet 
de réduire considérablement les harmoniques de courant, ainsi que les ondulations de couple. Les auteurs [31], 
[131], [180], démontrent que le concept peut être étendu à 𝑠 étoiles et 𝑠 convertisseurs. Par conséquent, l’angle 
spatial de déplacement de 𝑠 étoiles, qui offre les meilleures performances pour une machine multi-étoiles, est 
généralement 𝜋

𝑞𝑡𝑜𝑡
 ou 2𝜋

𝑞𝑡𝑜𝑡
, selon que le nombre d’étoiles est pair ou impair.  

D’autres auteurs [45], [55], [112], [132], [176], [177], [181], [195], [196], ont également envisagé et 
étudié d’autres dispositions spatiales des étoiles, associées à différents types de courant d’alimentation, ou des 
structures de conversion de puissance, selon différents objectifs : d’un point de vue commande, d’un point de vue 
qualité du couple et formes d’ondes ou encore d’un point de vue sûreté de fonctionnement pour la tolérance de 
panne. Pour ce dernier objectif que constitue la sûreté de fonctionnement, les auteurs recherchent une ségrégation 
magnétique entre les phases homologues, donc l’absence de couplage magnétique inter-étoiles. Les principales 
raisons dans le recours à l’utilisation de machines polyphasées, à la place des machines triphasées classiques, 
résident principalement dans les performances d’alimentation des machines polyphasées et du courant nominal 
des convertisseurs de puissance. D’après [195]–[197], les principaux avantages d’alimentation des machines 
polyphasées tiennent dans la répartition de la puissance d’un bras dans plusieurs convertisseurs, ce qui permet de 
réduire la sollicitation d’un interrupteur statique à la place des techniques de parallélisation des structures de 
convertisseur, des techniques qui complexifient la commande et diminue la fiabilité de fonctionnement du 
convertisseur. Pour la machine multi-étoiles en particulier, en plus du fractionnement de la puissance, la structure 
de la machine offre une fiabilité de fonctionnement naturelle. Lorsqu’une ou plusieurs phases est en défaut, il suffit 
de déconnecter l’étoile comportant le défaut et on se retrouve avec une structure classique dont la commande en 
régime permanent reste simple. Grâce aux machines polyphasées, la fiabilité du système machine-convertisseurs 
est augmentée, notamment lors de la perte d’une phase de la machine, ou bien d’un module de convertisseur. En 
ce qui concerne les performances de la machine, les ondulations de couple peuvent être diminuées et le facteur de 
bobinage augmenté grâce à un choix approprié de la configuration de bobinage. Dans le cas d’une machine multi-
étoiles, une répartition spatiale judicieuse des étoiles permet de diminuer les ondulations de courant et de couple. 
En comparaison avec une machine triphasée alimentée par un onduleur pleine onde, les pertes au rotor de la 
machine polyphasée dues aux harmoniques peuvent également être diminuées.  
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Alimentées dans un premier temps par des convertisseurs à commutateurs de courant, les machine double 
étoile, qui fonctionnaient à faibles fréquences de découpage, ont présenté l’inconvénient majeur de générer des 
ondulations de courants et donc de couple. A cet inconvénient, une solution a été proposée : les machines multi-
étoiles sont alors alimentées par un convertisseur à commutateurs de tension, aujourd’hui des transistors IGBT, 
demain des composants « grand-gap ». Ces convertisseurs en tension ont également amené une autre 
problématique. Des courants parasites apparaissent dans le cas d’étoiles déphasées spatialement. A moins de 
disposer d’une commande parfaitement symétrique à chaque instant donné de commutation, des courants de 
circulation provoqués par des écarts entre les temps de commutation des bras de chaque onduleur, dus aux 
imperfections des composants, génèrent alors des pertes supplémentaires et des échauffements préjudiciables pour 
le système convertisseur-machine. L’alimentation d’une machine double étoile par un convertisseur de tension 
nécessite donc une synchronisation des ordres de commande de chaque bras, au risque de voir apparaître des 
courants parasites supplémentaires [176]. Ces phénomènes inattendus sont liés d’une part, à la limitation d’ordre 
conceptuelle de la structure qui met en application un couplage magnétique naturel entre les étoiles et d’autre part, 
à la stratégie de commande de l’onduleur. Si ces couplages magnétiques ne sont pas pris en compte, ou pas 
suffisamment étudiés de manière à être maîtrisés, ils deviennent préjudiciables. Ces couplages entre les étoiles 
annulent également les courants homopolaires liés aux harmoniques multiples du nombre de phases d’une étoile. 
Par conséquent, même s’il existe dans la FEM une harmonique de rang 𝑞, il n’en reste pas moins impossible de 
l’utiliser dans la création du couple. L’alimentation du neutre est alors nécessaire si l’on souhaite utiliser ce rang 
d’harmonique pour créer du couple. Dans [132], l’auteur analyse une machine double étoile à induction dont la 
création de FMM comprend principalement le fondamental et le rang 3 à partir de deux bobinages différents. Pour 
le même type de machine, dans [198], les auteurs mettent en avant l’augmentation conséquente de couple grâce à 
l’alimentation des deux neutres. Cette augmentation de couple est rendue possible par l’utilisation de l’harmonique 
de rang 3 qui vient saturer uniformément les matériaux de la machine contrairement à une machine triphasée 
classique. 

Ces phénomènes de couplage inter-étoiles existants de la machine multi-étoiles étaient jusque-là masqués 
par les convertisseurs à commutateurs de courant, qui pouvaient être commandés, comme s’ils alimentaient chacun 
une machine triphasée seule. En effet, grâce à la particularité de l'alimentation en courant, lorsqu'il y a commutation 
du courant dans une étoile, les autres courants restent constants dans les autres étoiles. Ils n'interagissent donc pas 
via les inductances mutuelles inter-étoiles. Cela n’est plus vrai pour des convertisseurs à commutateurs en tension. 
Cette méthode présente donc des limites. Même si dans le principe, la commande de type modulation des largeurs 
d’impulsions (MLI), généralement mise en œuvre pour des convertisseurs à commutateurs en tension, élimine les 
courants parasites indépendamment de la structure de la machine, il faut monter suffisamment en fréquence pour 
la porteuse. Elle implique également des pertes supplémentaires par commutation. Il existe, aujourd’hui, des 
solutions pour contrer cet effet indésirable, mais au prix d’une complexification de la structure du convertisseur 
telle que, l’ajout de plusieurs niveaux d’interrupteurs en série ou en parallèle et l’utilisation de nouveaux 
composants « grand-gap », qui présentent des pertes par commutation inférieures à un interrupteur actuel de type 
IGBT en silicium. Sans augmenter la fréquence de la MLI, une autre approche consiste à modifier les bobinages 
en jouant sur les inductances de fuite. Ces inductances de fuite permettent de limiter les courants parasites.  

La machine double étoile peut être alimentée par deux onduleurs triphasés, ce qui évite de devoir 
concevoir un convertisseur personnalisé. Cette dernière présente également l’avantage non négligeable d’être 
facilement concevable à partir d’une machine triphasée existante. Une comparaison des avantages majeurs entre 
des machines double étoile et six phases a été menée dans [199], pour deux cas d’alimentation, pleine onde et MLI. 
Les résultats ont montré, encore une fois pour le cas de l’alimentation en pleine onde, une diminution des 
ondulations des courants au rotor et des ondulations de couple pour la machine double étoile, grâce à l’élimination 
des harmoniques de rangs 6𝑛 ± 1 (𝑛 = 1, 3, 5,… ) contenues dans la FMM. Cela représente un effet bénéfique sur 
les vibrations et le bruit. Par contre, il est intéressant de remarquer, que pour le cas d’une alimentation MLI, il y a 
très peu de différence de comportement entre les deux machines. Pour l’alimentation MLI, comme précisé 
précédemment, en général sans devoir augmenter la fréquence de la MLI, deux solutions sont proposées pour 
améliorer le comportement des machines : la modification de la structure de la machine du point de vue du 
bobinage et l’adaptation de technique de MLI appropriée. Par exemple, dans [200], une nouvelle configuration de 
bobinage est proposée pour la machine double étoile à induction, de manière à maximiser les inductances de fuite 
des encoches, cela afin de limiter les harmoniques des courants. Le principe de base de la solution de bobinage 
modifiée consiste à prendre un pas raccourci, pour alterner les conducteurs des deux étoiles différentes dans deux 
encoches. Dans [201], l’auteur propose de placer en série avec les enroulements de la machine un filtre dont 
l’impédance est élevée aux fréquences harmoniques. L’autre possibilité est de rechercher une structure, ou bien 
un bobinage, qui minimise ces couplages magnétiques, de manière à réduire conceptuellement les courants 
parasites. A défaut, un nouveau modèle qui rend compte de l’origine des courants parasites et qui permet d’élaborer 
une commande qui réduit ces courants parasites doit être établi. Dans tous les cas, pour pouvoir commander les 
machines polyphasées, il est nécessaire de reprendre la base des principes de transformation qui permettent de 
simplifier les commandes en réalisant des découplages successifs. La transposition des principes de commande 



Modélisation, dimensionnement d’une MSAP-DE et étude des paramètres de conception avancés 
 

122 

d’une machine triphasée n’est pas applicable directement pour une machine multi-étoiles alimentée par un 
convertisseur de tension. Concernant les différentes techniques de MLI, dans [202], l’auteur réalise un état de l’art 
intéressant des techniques couramment employées pour alimenter les machines double étoile afin d’améliorer leur 
comportement, comme par exemple, la technique de modulation d’injection double homopolaire, de vecteurs 
d’espace, vecteurs d’espace multi-niveaux, de décomposition en espace vectoriel, de logique floue etc. 
 

4.3 Modèle analytique de la MSAPDE 

Dans le cadre de nos travaux, nous devons intégrer une fonction coupleur magnétique directement dans 
une MSAPDE. Pour ce faire, nous utiliserons les couplages naturels existants des bobinages du stator. Nous 
cherchons donc à étudier les couplages magnétiques des bobinages, analyser l’évolution des paramètres de la 
machine en fonction du décalage spatial des étoiles tels que, le couple, les puissances, le rendement ainsi que le 
facteur de puissance. Nous cherchons également à mettre en évidence les variables de contrôle, c'est-à-dire, les 
déphasages des courants d’alimentation, en fonction du décalage spatial des étoiles. Nous allons développer des 
relations analytiques sous certaines hypothèses, machine à pôles lisses en régime linéaire, non saturé, sinusoïdal, 
sans flux de fuites. Nous pourrons ainsi déterminer l’angle optimal de décalage inter-étoiles afin de fonctionner à 
couple maximal et obtenir une valeur particulière de couplage magnétique inter-étoile pour la garantir la fonction 
coupleur magnétique. Un modèle analytique va nous permettre d’établir les relations électriques entre les différents 
paramètres d’inductance propre et mutuelle de chaque étoile et déterminer l’angle de décalage spatial des étoiles 
pour l’obtention d’une valeur particulière de couplage magnétique inter-étoile.  

L’utilisation de transformations pour modéliser les machines électriques présente plusieurs avantages, 
l’obtention de variables constantes en régime permanent plus simple à analyser telles que, les flux, courants et 
tensions, une indépendance des paramètres d’inductance par rapport à la position du rotor, caractéristique de la 
machine à pôles saillants, par exemple. Cela simplifie le modèle et sa commande et permet de cartographier les 
variables de la machine dans son propre référentiel. Nous utiliserons, en premier lieu, la transformation de Park, 
qui permet de projeter les phases électriques physiques de la machine dans un référentiel « dq » rattaché au rotor, 
avec un choix d’invariance de puissance. La diagonalisation de la matrice inductance permet de convertir une 
matrice carrée en matrice diagonale et fait apparaître les valeurs propres de la matrice d’origine sur la diagonale. 
La diagonalisation permet de diminuer le nombre de variables et de conserver les propriétés caractéristiques de la 
matrice d’origine. Dans [189], [203], la diagonalisation de la matrice inductance stator d’une machine double étoile 
à induction, dont les étoiles sont déphasées spatialement d’un angle arbitraire, est proposée pour étudier le couplage 
entre les mutuelles de fuites. Cette transformation projette les variables de la machine dans trois référentiels à deux 
dimensions découplés les uns des autres. 

Le modèle découplé d'une machine synchrone double étoile avec un déphasage spatial quelconque entre 
les deux étoiles triphasées, incluant l'algorithme de découplage des deux étoiles, a été présenté par [204]. Deux 
algorithmes de découplage sont présentés, le premier basé sur le couplage magnétique des inductances mutuelles 
entre les deux étoiles et le second basé sur les couplages magnétiques des termes de rotation. Ces algorithmes sont 
respectivement appelés, « diagonalisation complète » et « diagonalisation partielle». Pour finir, dans [191],  
l’auteur diagonalise également la matrice inductance, pour obtenir un modèle « dq » découplé de la machine 
double étoile à aimants permanents. La transformation proposée conduit à découpler deux référentiels « dq » l’un 
de l’autre. Cette transformation peut être vue comme une généralisation, à partir du moment où il considère l’angle 
de déphasage spatial des étoiles, comme un paramètre et aucune symétrie particulière dans les matrices 
d’inductances mutuelles caractérisées par différents coefficients. Même s’il ne prend pas en compte les effets de 
saillance du rotor, son modèle tient compte des harmoniques au rotor. En vue de la commande de la machine, nous 
utiliserons une approche similaire pour découpler magnétiquement les deux étoiles. 

Pour respecter la validité du cadre de notre modélisation, plusieurs hypothèses simplificatrices doivent 
être effectuées telles que, le fonctionnement en régime linéaire non saturé, avec des allures d’ondes purement 
sinusoïdales dans l’entrefer. Pour la machine double étoile, il est nécessaire de considérer également que les 
séquences particulières des bobinages de chaque étoile sont identiques, symétriques et décalées d’un même angle, 
de manière à pouvoir formuler l’hypothèse simplificatrice que les paramètres de bobinages présentent les mêmes 
valeurs. Les paramètres d’inductance mutuelle ne sont caractérisés que par le fondamental. Les harmoniques ne 
sont pas prises en compte. Enfin, les flux de fuite et les mutuelles de flux de fuite ne sont pas considérés. Cela 
permet de négliger le couplage des inductances de fuite contrairement à [196], qui prend en compte les mutuelles 
de fuite des encoches et des têtes de bobine dans un modèle plus complexe. Enfin, les couplages capacitifs entre 
les enroulements sont négligés. La machine étudiée est à pôles lisses. Les paramètres d’inductance ne dépendent 
pas de la position du rotor. 
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 Relations de la MSAPDE en RPS pour sa commande 

Nous détaillons à présent les différentes relations de la MSAPDE triphasée qui conduisent aux paramètres 
d’inductance et au modèle équivalent dans une base des étoiles découplée magnétiquement, en vue de sa 
commande. Etant donné le couplage magnétique inter-étoile, les courants de phase de chaque étoile peuvent se 
perturber à travers les ordres de commande. Le découplage des étoiles permet donc de simplifier la commande et 
d’établir des relations pour chaque étoile. 

 
Figure 4-1 : Représentation spatiale des enroulements dans le référentiel choisi [205] 

Nous posons les équations des tensions simples instantanées pour les deux étoiles triphasées dans le référentiel 
« abc » de dimension 𝑅3 par : 

{
 
 

 
 𝑣𝑎1 = 𝑅𝑠𝑖𝑎1 +

𝑑𝜙𝑎1
𝑑𝑡

𝑣𝑏1 = 𝑅𝑠𝑖𝑏1 +
𝑑𝜙𝑏1
𝑑𝑡

𝑣𝑐1 = 𝑅𝑠𝑖𝑐1+
𝑑𝜙𝑐1
𝑑𝑡

                                          

{
 
 

 
 𝑣𝑎2 = 𝑅𝑠𝑖𝑎2 +

𝑑𝜙𝑎2
𝑑𝑡

𝑣𝑏2 = 𝑅𝑠𝑖𝑏2 +
𝑑𝜙𝑏2
𝑑𝑡

𝑣𝑐2 = 𝑅𝑠𝑖𝑐2 +
𝑑𝜙𝑐2
𝑑𝑡

 4-1 

avec 𝑋𝑖1,2 une grandeur appartenant respectivement à la première et à la seconde étoile, 𝑅𝑠 la résistance de phase, 
𝜙𝑎,𝑏,𝑐𝑖 les flux totaux traversant les bobines de chaque phase de chaque étoile donnés par : 

[
𝜙𝑠1
𝜙𝑠2

] = [
𝐿1 𝑀12

𝑀21 𝐿2
] [
𝑖𝑠1
𝑖𝑠2
] + [

𝜙𝑟1
𝜙𝑟2

] 4-2 

avec 𝑖𝑠1 = [𝑖𝑎1 , 𝑖𝑏1 , 𝑖𝑐1]
𝑇, 𝑖𝑠2 = [𝑖𝑎2 , 𝑖𝑏2 , 𝑖𝑐2]

𝑇, 𝜙𝑠1 = [𝜙𝑎1 , 𝜙𝑏1 , 𝜙𝑐1]
𝑇 , 𝜙𝑠2 = [𝜙𝑎2 , 𝜙𝑏2 , 𝜙𝑐2]

𝑇 , 𝐿𝑒 ,  𝑀𝑒𝑒′ les matrices 
d’inductances propre et mutuelle de chaque étoile données par les relations (4-4 et 4-6). Le rotor de la machine 
considérée est à pôles lisses. Les inductances ne dépendent pas de la position relative du rotor. L’inductance propre 
sera donc notée 𝐿𝑠. L’inductance mutuelle entre deux phases 𝑘 et 𝑗 d’une même étoile est définie par la relation 
suivante : 

 𝑀𝑗𝑘  =  𝑀𝑠𝑐𝑜𝑠(𝜃𝑗 − 𝜃𝑘 )  

𝑀𝑎𝑏 = 𝑀𝑏𝑐 = 𝑀𝑎𝑐 = 𝑀𝑠𝑐𝑜𝑠(
2𝜋

3
) = 𝑀𝑠𝑐𝑜𝑠 (

4𝜋

3
) = −

𝑀𝑠

2
  

4-3 

 
soit : 

𝐿1 = 𝐿2 = [
𝐿𝑎𝑎 𝑀𝑎𝑏 𝑀𝑎𝑐

𝑀𝑏𝑎 𝐿𝑏𝑏 𝑀𝑏𝑐

𝑀𝑐𝑎 𝑀𝑐𝑏 𝐿𝑐𝑐

] =

[
 
 
 
 
 𝐿𝑠 −

𝑀𝑠

2
−
𝑀𝑠

2

−
𝑀𝑠

2
𝐿𝑠 −

𝑀𝑠

2

−
𝑀𝑠

2
−
𝑀𝑠

2
𝐿𝑠 ]

 
 
 
 
 

 4-4 

L’inductance mutuelle entre deux phases homologues des deux étoiles est définie en fonction de l’angle de 
déphasage électrique des deux étoiles et du déphasage des phases par la relation suivante : 

𝑏2 

𝑏1 

𝑐2 

𝑐1 
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 𝑀𝑒𝑒  =  𝑀𝑠𝑐𝑜𝑠(2𝛼 − (𝜃𝑖 − 𝜃𝑗 ))  

𝑀𝑎1𝑎2
= 𝑀𝑏1𝑏2

= 𝑀𝑐1𝑐2
= 𝑀𝑠𝑐𝑜𝑠(2𝛼) 

𝑀𝑎1𝑏2
= 𝑀𝑏1𝑐2

= 𝑀𝑐1𝑎2
= 𝑀𝑠𝑐𝑜𝑠 (2𝛼 −

2𝜋

3
) 

𝑀𝑎1𝑐2
= 𝑀𝑏1𝑎2

= 𝑀𝑐1𝑏2
= 𝑀𝑠𝑐𝑜𝑠 (2𝛼 +

2𝜋

3
) 

4-5 

soit : 

𝑀12 = 𝑀21
𝑇 = [

𝑀𝑎1𝑎2
𝑀𝑎1𝑏2

𝑀𝑎1𝑐2

𝑀𝑏1𝑎2
𝑀𝑏1𝑏2

𝑀𝑏1𝑐2

𝑀𝑐1𝑎2
𝑀𝑐1𝑏2

𝑀𝑐1𝑐2

] 4-6 

avec : 

𝑀12 = 𝑀𝑠

[
 
 
 
 
 𝑐𝑜𝑠(2𝛼)             𝑐𝑜𝑠 (2𝛼 −

2𝜋

3
) 𝑐𝑜𝑠 (2𝛼 +

2𝜋

3
)

𝑐𝑜𝑠 (2𝛼 +
2𝜋

3
) 𝑐𝑜𝑠(2𝛼)             𝑐𝑜𝑠 (2𝛼 −

2𝜋

3
)

𝑐𝑜𝑠 (2𝛼 −
2𝜋

3
) 𝑐𝑜𝑠 (2𝛼 +

2𝜋

3
) 𝑐𝑜𝑠(2𝛼)           ]
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𝑀21 = 𝑀𝑠

[
 
 
 
 
 𝑐𝑜𝑠(2𝛼)             𝑐𝑜𝑠 (2𝛼 +

2𝜋

3
) 𝑐𝑜𝑠 (2𝛼 −

2𝜋

3
)

𝑐𝑜𝑠 (2𝛼 −
2𝜋

3
) 𝑐𝑜𝑠(2𝛼)             𝑐𝑜𝑠 (2𝛼 +

2𝜋

3
)

𝑐𝑜𝑠 (2𝛼 +
2𝜋

3
) 𝑐𝑜𝑠 (2𝛼 −

2𝜋

3
) 𝑐𝑜𝑠(2𝛼)           ]

 
 
 
 
 

 4-8 

Concernant notre étude pour l’intégration d’une fonction coupleur magnétique à l’intérieur de la machine, 
si nous considérons la matrice (4-6), nous pouvons alors extraire les informations qui caractérisent le couplage 
magnétique supplémentaire existant entre les deux étoiles, en comparaison d’une machine triphasée classique. 
Cette matrice d’inductance mutuelle peut être directement considérée comme la matrice inductance équivalente 
d’un coupleur magnétique de type « transformateur interphases » à association cascade symétrique. En fonction 
des contraintes de l’application, nous pouvons étudier les différents agencements possibles des étoiles qui 
permettent d’obtenir des valeurs d’inductances mutuelles particulières attendues, c'est-à-dire, positive, négative ou 
nulle. Etant donné les conditions d’équilibre et la connexion étoile de chaque phase, c'est-à-dire, 𝑖𝑎 + 𝑖𝑏 + 𝑖𝑐 = 0 
et 𝑖ℎ = 0, les matrices inductances 𝐿1 et 𝐿2 dans la relation (4-2), des flux totaux de chaque étoile, peuvent être 
remplacées par l’inductance cyclique de chaque phase de chaque étoile. La relation (4-2) peut donc se réécrire de 
la manière suivante : 

[
𝜙𝑠1
𝜙𝑠2

] = [
𝐿𝑐

3𝑀𝑠

2
𝑐𝑜𝑠(2𝛼)

3𝑀𝑠

2
𝑐𝑜𝑠(2𝛼) 𝐿𝑐

] [
𝑖𝑠1
𝑖𝑠2
] + [

𝜙𝑟1
𝜙𝑟2

] 4-9 

Les flux 𝜙𝑟1 et 𝜙𝑟2 représentent le flux total des aimants capté à travers les enroulements de chaque phase de chaque 
étoiles, donnés par : 

[
𝜙𝑟1
𝜙𝑟2

] = 𝜙𝑓√
2

3

[
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

𝑐𝑜𝑠(𝜃 − 𝛼)

𝑐𝑜𝑠 (𝜃 − 𝛼 −
2𝜋

3
)

𝑐𝑜𝑠 (𝜃 − 𝛼 +
2𝜋

3
)

𝑐𝑜𝑠(𝜃 + 𝛼)

𝑐𝑜𝑠 (𝜃 + 𝛼 −
2𝜋

3
)

𝑐𝑜𝑠 (𝜃 + 𝛼 +
2𝜋

3
)]
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 4-10 

avec 𝜙𝑓√
2

3
 la valeur maximale du module du flux des aimants à travers les enroulements du stator et 𝜃 l’angle 

électrique de position du rotor par rapport à la référence du repère prise entre les deux phases homologues de 
chaque étoile. 
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avec 𝐿𝑐 l’inductance cyclique des enroulements de chaque étoile donnée par : 

𝐿𝑐 = 𝐿𝑠 −𝑀𝑎𝑏 = 𝐿𝑠 +
𝑀𝑠

2
 4-11 

L’inductance de fuite d’une phase est donc définie comme l’inductance homopolaire des enroulements de chaque 
étoile par : 

𝑙𝑓 = 𝐿𝑠 −𝑀𝑠 = 𝐿𝑠 + 2𝑀𝑎𝑏 4-12 

 
Afin de simplifier la formulation des équations qui régissent le fonctionnement de la machine, nous allons 

appliquer un changement de base à chaque étoile triphasée en utilisant la transformation classique de Park. En RPS 
et en considérant les deux systèmes de tension équilibrés, la somme des courants des phases de chaque étoile est 
nulle. La composante homopolaire de la FEM est nulle et la composante homopolaire du courant ne participe pas 
à la création de couple. 

𝑇𝑝(𝜃) = √
2

3
[
𝑐𝑜𝑠 𝜃 𝑐𝑜𝑠 (𝜃 −

2𝜋

3
) 𝑐𝑜𝑠 (𝜃 +

2𝜋

3
)

− 𝑠𝑖𝑛𝜃 −𝑠𝑖𝑛 (𝜃 −
2𝜋

3
) −𝑠𝑖𝑛 (𝜃 +

2𝜋

3
)

] 4-13 

En appliquant la transformation de Park aux relations de tensions (4-1) exprimées dans le référentiel initial « abc », 
nous obtenons dans le référentiel « dq » : 

{
 𝑣𝑑𝑞1 = 𝑇𝑝(𝜃 − 𝛼)𝑣𝑠1
 𝑣𝑑𝑞2 = 𝑇𝑝(𝜃 + 𝛼)𝑣𝑠2

       et     {
 𝑖𝑑𝑞1 = 𝑇𝑝(𝜃 − 𝛼)𝑖𝑠1
 𝑖𝑑𝑞2 = 𝑇𝑝(𝜃 + 𝛼)𝑖𝑠2

 4-14 

avec 𝑣𝑠1 = [𝑣𝑎1, 𝑣𝑏1 , 𝑣𝑐1]
𝑇, 𝑣𝑠2 = [𝑣𝑎2, 𝑣𝑏2, 𝑣𝑐2]

𝑇, 𝑖𝑠1 = [𝑖𝑎1 , 𝑖𝑏1 , 𝑖𝑐1]
𝑇, 𝑖𝑠2 = [𝑖𝑎2 , 𝑖𝑏2 , 𝑖𝑐2]

𝑇. Pour les éléments 
d’inductances propres et mutuelles, nous avons : 

𝑇𝑝(𝜃 − 𝛼)𝐿1𝑇𝑝
−1(𝜃 − 𝛼) = 𝑇𝑝(𝜃 + 𝛼)𝐿2𝑇𝑝

−1(𝜃 + 𝛼) = [
𝐿𝑑 0
0 𝐿𝑞

] = [
𝐿𝑠 +

𝑀𝑠

2
0

0 𝐿𝑠 +
𝑀𝑠

2

] 4-15 

𝑇𝑝(𝜃 − 𝛼)𝑀12𝑇𝑝
−1(𝜃 + 𝛼) = 𝑇𝑝(𝜃 + 𝛼)𝑀21𝑇𝑝

−1(𝜃 − 𝛼) = [
𝑀𝑑 0
0 𝑀𝑞

] = [

3

2
𝑀𝑠 0

0
3 

2
𝑀𝑠

] 4-16 

soit, en définitif : 

{
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 𝑣𝑑1 = 𝑅𝑠𝑖𝑑1 + 𝐿𝑑

𝑑𝑖𝑑1
𝑑𝑡

−𝜔𝐿𝑞𝑖𝑞1+𝑀𝑑

𝑑𝑖𝑑2
𝑑𝑡

−𝜔𝑀𝑞𝑖𝑞2                  

    𝑣𝑞1 = 𝑅𝑠𝑖𝑞1 + 𝐿𝑞
𝑑𝑖𝑞1
𝑑𝑡

+𝜔𝐿𝑑𝑖𝑑1 +𝑀𝑞

𝑑𝑖𝑞2
𝑑𝑡

+𝜔𝑀𝑑𝑖𝑑2 +√
3

2
𝜔𝜙𝑓 

𝑣𝑑2 = 𝑅𝑠𝑖𝑑2 + 𝐿𝑑
𝑑𝑖𝑑2
𝑑𝑡

−𝜔𝐿𝑞𝑖𝑞2+𝑀𝑑

𝑑𝑖𝑑1
𝑑𝑡

−𝜔𝑀𝑞𝑖𝑞1                  

    𝑣𝑞2 = 𝑅𝑠𝑖𝑞2 + 𝐿𝑞
𝑑𝑖𝑞2
𝑑𝑡

+𝜔𝐿𝑑𝑖𝑑2 +𝑀𝑞

𝑑𝑖𝑞1
𝑑𝑡

+𝜔𝑀𝑑𝑖𝑑1 +√
3

2
𝜔𝜙𝑓

 4-17 

avec 𝜔 = 𝑝Ω la pulsation électrique, 𝑀𝑞 = 𝑀𝑑 =
3

2
𝑀𝑠  et 𝐿𝑑 = 𝐿𝑞 = 𝐿𝑠 +

𝑀𝑠

2
. A partir du système (4-17) précédent, 

nous obtenons en régime permanent et en représentation complexe : 

{
 𝑉1 = 𝑣𝑑1 + 𝑗𝑣𝑞1

 𝑉2 = 𝑣𝑑2 + 𝑗𝑣𝑞2
           et              { 

𝐼1 = 𝑖𝑑1 + 𝑗𝑖𝑞1

𝐼2 = 𝑖𝑑2 + 𝑗𝑖𝑞2
 4-18 

soit : 

{
 
 

 
 
𝑉1 = 𝑅𝑠𝐼1 + 𝑗𝜔(𝐿𝑠 +

𝑀𝑠

2
) 𝐼1 + 𝑗𝜔

3

2
𝑀𝑠𝐼2  + 𝑗√

3

2
𝜔 𝜙𝑓 

𝑉2 = 𝑅𝑠𝐼2 + 𝑗𝜔(𝐿𝑠 +
𝑀𝑠

2
) 𝐼2 + 𝑗𝜔

3

2
𝑀𝑠𝐼1+ 𝑗√

3

2
𝜔 𝜙𝑓 

 4-19 

avec 𝑒1,2 = √
3

2
𝜔 𝜙

𝑓 
. Le système (4-19) correspond aux équations d’un système magnétiquement couplé, que l’on 

peut mettre sous la forme d’un circuit électrique équivalent représenté sur la Figure 4-2, ci-dessous : 
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Figure 4-2 : Schéma électrique équivalent de la MSAPDE en RPS 

Nous pouvons remarquer sur le schéma équivalent, Figure 4-2, que si les deux tensions de phase ne sont pas 
identiques en instantané, la différence entre les deux tensions crée des courants de circulation limités uniquement 
par les termes 𝑅𝑠 et 𝐿𝑠 +

𝑀𝑠

2
. La transformation de Park permet de découpler le stator du rotor et d’orienter les flux 

rotoriques sur l’axe d, cependant si l’on reprend le système (4-17), le couplage entre les deux étoiles est toujours 
présent à travers les termes 𝑀𝑑𝑞

𝑑𝑖𝑑𝑞1,2

𝑑𝑡
±  𝜔𝑀𝑑𝑞𝑖𝑑𝑞1,2 . Pour découpler magnétiquement les deux étoiles, une 

transformation supplémentaire sera nécessaire, [179], [206], pour diagonaliser la matrice inductance (4-20), 
exprimée dans le référentiel « dq » vers la matrice inductance (4-21) exprimée dans le référentiel « ER ». 

𝐿𝑑𝑞 =

[
 
 
 
𝐿𝑑
0
𝑀𝑑

0

0
𝐿𝑞
0 
𝑀𝑞

𝑀𝑑

0
𝐿𝑑
0

0
𝑀𝑞

0 
𝐿𝑞 ]
 
 
 
 4-20 

𝐿𝐸𝑅 = [

𝐿𝐸1
0
0
0

0
𝐿𝑅1
0
0

0
0
𝐿𝐸2
0

0
0
0
𝐿𝑅2

] 4-21 

La matrice inductance (4-21) est obtenue à partir de la relation suivante [205] : 

𝐿𝐸𝑅 = 𝑇𝑑𝐿𝑑𝑞𝑇𝑑
−1 4-22 

avec : 

𝑇𝑑 =
1

√2 
[

1
0
0
−1 

0
1
1
0

1
0
  0
1

0
1
−1
0

] 4-23 

avec : 
𝐿𝐸1 = 𝐿𝑅1 = 𝐿𝑠 + 2𝑀𝑠                      et                   𝐿𝐸2 = 𝐿𝑅2 = 𝐿𝑠 −𝑀𝑠   4-24 

 
Il suffit ensuite d’appliquer la transformation au système de tension (4-17), exprimées dans le référentiel de Park 
« dq », pour obtenir dans le référentiel « ER » les relations suivantes : 

{
 𝑣𝐸𝑅1 = 𝑇𝑑  𝑣𝑑𝑞1
 𝑣𝐸𝑅2 = 𝑇𝑑  𝑣𝑑𝑞2

 4-25 

soit, en définitif : 

{
 

 
 𝑣𝐸1 = 𝑅𝑠𝑖𝐸1 −𝜔𝐿𝑅1𝑖𝑅1                      

𝑣𝑅1 = 𝑅𝑠𝑖𝑅1 + 𝜔𝐿𝐸1𝑖𝐸1 +√3𝜔𝜙𝑓
 𝑣𝐸2 = 𝑅𝑠𝑖𝐸2 −𝜔𝐿𝑅2𝑖𝑅2                      
𝑣𝑅2 = 𝑅𝑠𝑖𝑅2 +𝜔𝐿𝐸2𝑖𝐸2                     

 4-26 

De la même manière que précédemment, en partant du système (4-26) précédent nous obtenons en régime 
permanent et en représentation complexe : 

{
 𝑉1 =  𝑣𝐸1 + 𝑗𝑣𝑅1

 𝑉2 =  𝑣𝐸2 + 𝑗𝑣𝑅2
           et              { 

𝐼1 = 𝑖𝐸1 + 𝑗𝑖𝑅1

𝐼2 = 𝑖𝐸2 + 𝑗𝑖𝑅2
 4-27 

Les relations obtenues correspondent aux équations d’un système magnétiquement découplé, que l’on peut mettre 
sous la forme d’un circuit électrique équivalent donnée par la Figure 4-3, ci-dessous. Après découplage des 
nouvelles équations de la machine dans la base « ER », l’orthogonalité des sous-espaces de base orthonormale, 
dans lesquels sont projetées les relations électriques de la machine, traduit la notion d’indépendance magnétique 
entre les étoiles.  
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Figure 4-3 : Schéma électrique équivalent de la MSAPDE en RPS dont les deux étoiles sont découplées 

magnétiquement  

A partir de la Figure 4-3, du système (4-26) et de la relation (4-31), nous obtenons dans le référentiel « ER » la 
définition de deux machines fictives diphasées équivalentes. La première machine contribue à la création du couple 
et l’autre, secondaire, ne génère pas de couple. D’autre part, lorsque les étoiles de la MSAPDE sont fortement 
couplées magnétiquement, l’inductance de fuite 𝑙𝑓 = 𝐿𝑠 −𝑀𝑠, devient faible, car la valeur de mutuelle entre phases 
homologues de chaque étoile est presque égale à l’inductance propre (coefficient de couplage unitaire). 
 

 Analyse du couple et des performances de la MSAPDE 

Nous analysons à présent le couple en fonction du déphasage spatial des deux étoiles de façon à mettre  
en évidence les conditions d’obtention d’un couple maximal. Classiquement, le couple électromagnétique 
s’exprime dans le référentiel « abc » par : 

𝛾𝑒𝑚 =
1

𝛺
∑∑𝑒𝑒𝑘𝑖𝑒𝑘

𝑞

𝑘=1

𝑠

𝑒=1

 4-28 

avec :  

[
𝑒𝑠1
𝑒𝑠2

] = 𝜔𝜙𝑓√
2

3

[
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

−𝑠𝑖𝑛(𝜃 − 𝛼)

−𝑠𝑖𝑛 (𝜃 − 𝛼 −
2𝜋

3
)

−𝑠𝑖𝑛 (𝜃 − 𝛼 +
2𝜋

3
)

−𝑠𝑖𝑛(𝜃 + 𝛼)

−𝑠𝑖𝑛 (𝜃 + 𝛼 −
2𝜋

3
)

−𝑠𝑖𝑛 (𝜃 + 𝛼 +
2𝜋

3
)]
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 4-29 

Soit, dans le référentiel « dq » : 

𝛾𝑒𝑚 =
1

𝛺
∑(𝑒𝑑𝑒𝑖𝑑𝑒 + 𝑒𝑞𝑒𝑖𝑞𝑒)

𝑠

𝑒=1

=
1

𝛺
∑𝑒𝑞𝑒𝑖𝑞𝑒

𝑠

𝑒=1

= √
3

2
𝑝𝜙𝑓∑𝑖𝑞𝑒

𝑠

𝑒=1

 4-30 

avec 𝑒𝑑𝑒 = 0, 𝑒𝑞𝑒 = √
3

2
𝜔 𝜙𝑓 , soit dans le référentiel « ER » en considérant les relations (4-26 et 4-27) : 

𝛾𝑒𝑚 =
1

𝛺
∑(𝑒𝐸𝑒𝑖𝐸𝑒 + 𝑒𝑅𝑒𝑖𝑅𝑒)

𝑠

𝑒=1

= √3𝑝𝜙𝑓𝑖𝑅1 4-31 

Les déphasages spatiaux électriques des courants de phase sont pris, par rapport à chaque phase de chaque étoile 
comme sur la Figure 4-4 ci-dessous. En comparaison avec le paragraphe précédent, nous considérons également, 
dans un cas plus général, les pulsations 𝜔1 et 𝜔2 respectivement pour chaque étoile. 
 
Nous réécrivons alors les courants de phase en fonction des angles définis sur la Figure 4-4 par : 
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Figure 4-4 : Diagramme spatial de la MSAPDE 

{
𝑖𝑠1 = 𝐼𝑚1 cos (𝜔1𝑡 − (𝑘 − 1)

2𝜋

3
− 𝜑1)

𝑖𝑠2 = 𝐼𝑚2 𝑐𝑜𝑠 (𝜔2𝑡 − (𝑘 − 1)
2𝜋

3
− 𝜑2)

 4-32 

Afin d’expliciter la condition du couple maximal en vue de la commande de la machine, en fonction de l’angle 
spatial des deux étoiles, des pulsations et de l’angle de déphasage entre les courants et les FEM, nous appliquons 
la transformation de Concordia pour passer du référentiel « abc », au référentiel « 𝛼𝛽 », puis la transformation de 
Park pour passer au référentiel « dq », soit : 

(
𝑖𝛼1
𝑖𝛽1
) = [𝑇32 ](

𝑖𝑎1
𝑖𝑏1
𝑖𝑐1

)         et        (
𝑖𝛼2
𝑖𝛽2
) = [𝑇32](

𝑖𝑎2
𝑖𝑏2
𝑖𝑐2

) 4-33 

avec : 

[𝑇32] = √
2

3
[
 
 
 1 −

1

2
−
1

2

0
√3

2
−
√3

2 ]
 
 
 
 4-34 

soit : 

(
𝑖𝛼1
𝑖𝛽1
) = 𝐼𝑚1√

3

2
(
𝑐𝑜𝑠(𝜔1𝑡 − 𝜑1)
𝑠𝑖𝑛(𝜔1𝑡 − 𝜑1)

)          et        (
𝑖𝛼2
𝑖𝛽2
) = 𝐼𝑚2

√
3

2
(
𝑐𝑜𝑠(𝜔2𝑡 − 𝜑2)

𝑠𝑖𝑛(𝜔2𝑡 − 𝜑2)
) 4-35 

Puis : 

(
𝑖𝑑1
𝑖𝑞1
) = [𝑃(−𝜃 + 𝛼)](

𝑖𝛼1
𝑖𝛽1
)          et        (

𝑖𝑑2
𝑖𝑞2
) = [𝑃(−𝜃 − 𝛼)](

𝑖𝛼2
𝑖𝛽2
) 4-36 

avec : 

[𝑃(𝜃 ± 𝛼)] = [
𝑐𝑜𝑠(𝜃 ± 𝛼) −𝑠𝑖𝑛(𝜃 ± 𝛼)
𝑠𝑖𝑛(𝜃 ± 𝛼) 𝑐𝑜𝑠(𝜃 ± 𝛼)

] 4-37 

soit : 

(
𝑖𝑑1
𝑖𝑞1
) = 𝐼𝑚1

√
3

2
(
𝑐𝑜𝑠(𝜔1𝑡 − 𝜃 − 𝛼 −𝜑1)

𝑠𝑖𝑛(𝜔1𝑡 − 𝜃 − 𝛼 −𝜑1)
) = 𝐼𝑚1

√
3

2
(
𝑐𝑜𝑠((𝜔1 − 𝑝𝛺)𝑡 − 𝛼 −𝜑1)

𝑠𝑖𝑛((𝜔1 − 𝑝𝛺)𝑡 − 𝛼 −𝜑1)
) 4-38 

(
𝑖𝑑2
𝑖𝑞2
) = 𝐼𝑚2

√
3

2
(
𝑐𝑜𝑠(𝜔2𝑡 − 𝜃 + 𝛼 −𝜑2)

𝑠𝑖𝑛(𝜔2𝑡 − 𝜃 + 𝛼 −𝜑2)
) = 𝐼𝑚2

√
3

2
(
𝑐𝑜𝑠((𝜔2 − 𝑝𝛺)𝑡 + 𝛼 − 𝜑2)

𝑠𝑖𝑛((𝜔2 − 𝑝𝛺)𝑡 + 𝛼 − 𝜑2)
) 4-39 

En définitif, en reprenant l’équation (4-30), le couple s’écrit :  

𝜃 

Rotor 
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𝛾𝑒𝑚 = 𝑝𝜙𝑓 √
3

2
(𝑖𝑞1 + 𝑖𝑞2) = 𝑝𝜙𝑓 

3

2
(𝐼𝑚1

𝑠𝑖𝑛((𝜔1 − 𝑝𝛺)𝑡 − 𝛼 − 𝜑1) + 𝐼𝑚2
𝑠𝑖𝑛((𝜔2− 𝑝𝛺)𝑡 + 𝛼 −𝜑2)) 4-40 

La valeur moyenne du couple sera non nulle si 𝜔1𝑡 − 𝜃 = 𝜔2𝑡 − 𝜃 = 0, soit : 

𝜔1 = 𝜔2 = 𝑝𝛺 4-41 

L’équation (4-40) précédente peut alors se réécrire comme : 

𝛾𝑒𝑚 = 𝑝𝜙𝑓 
3

2
(𝐼𝑚1

𝑠𝑖𝑛(−𝛼 − 𝜑1) + 𝐼𝑚2
𝑠𝑖𝑛(𝛼 − 𝜑2)) 4-42 

avec 𝑒𝑞1 = 𝑒𝑞2 = √
3

2
𝜔𝜙𝑓. En considérant 𝐼𝑚1

= 𝐼𝑚2
, la valeur du couple sera maximale pour : 

{
−𝛼 −𝜑1 =

𝜋

2

𝛼 − 𝜑2 =
𝜋

2

           ou             { 
𝜑1 = −𝛼 −

𝜋

2

𝜑2 = 𝛼 −
𝜋

2

 4-43 

soit :  

𝛾𝑒𝑚𝑚𝑎𝑥 
= 𝑝𝜙𝑓 

3

2
(𝐼𝑚1

+ 𝐼𝑚2
) 4-44 

Les courants transversaux dans le repère « dq » résultants sont 𝐼𝑑1 = 𝐼𝑑2 = 0  et 𝐼𝑞1 = 𝐼𝑚1
= 𝐼𝑞2 = 𝐼𝑚2

.  
De même, nous avons : 

𝜑1 −𝜑2 = 2𝛼 4-45 

La relation (4-45) précédente implique explicitement, qu’en plus de devoir caler les courants par rapport aux FEM, 
il faut veiller à ce que le décalage spatial entre les courants des phases homologues des deux étoiles soit le même 
que le décalage spatial entre les deux étoiles. En faisant apparaître les angles de calage des courants par rapport à 
l’axe direct sur lequel est positionné le rotor à t=0, nous obtenons :  

{ 
𝛽1 = 𝛼 +𝜑1
𝛽2 = −𝛼 +𝜑2

 4-46 

et nous retrouvons les quatre paramètres classiques de l’autopilotage d’une MSAP dont dépend le couple : 

𝛾𝑒𝑚 = 𝑓(𝐼𝑚1
, 𝐼𝑚2

, 𝛽1 , 𝛽2) = 𝑝𝜙𝑓 
3

2
(𝐼𝑚1

𝑠𝑖𝑛(𝛽1) + 𝐼𝑚2
𝑠𝑖𝑛(𝛽2)) 4-47 

Nous constatons, que si les conditions (4-41, 4-43 et 4-45), sont remplies en RPS, c'est-à-dire, les conditions d’une 
commande optimale, le couple est non nul, maximal et ne dépend pas du décalage spatial des étoiles 2𝛼.  
 

Remarque : dans le cas où la condition (4-45) n’est pas respectée, le couple devient dépendant de Δ𝛼, qui 
correspond à la différence entre l’angle de décalage des courants homologues et l’angle de décalage des étoiles, 
terme que l’on retrouve dans l’expression des courants et du couple : 

𝛾𝑒𝑚 = 𝑓(𝐼𝑚1
, 𝐼𝑚2

, 𝛽1 , 𝛽2, 𝛥𝛼 ) = 𝑝𝜙𝑓 
3

2
(𝐼𝑚1

𝑠𝑖𝑛(𝛽1− 𝛥𝛼)+ 𝐼𝑚2
𝑠𝑖𝑛(𝛽2−𝛥𝛼)) 4-48 

 
Nous avons donc mis en évidence les conditions de création du couple et les conditions d’obtention d’une valeur 
maximale de couple en fonction de la disposition spatiale des deux étoiles. Nous avons également rappelé d’un 
point de vue commande, la condition de générer des courants déphasés du même angle que le décalage spatial des 
deux étoiles. 

 
Nous étudions à présent les performances de la MSAPDE et nous donnons les relations analytiques du 

rendement et du facteur de puissance de la MSAPDE. Nous reprenons alors les équations des courants (4-38), des 
tensions (4-17) et les relations (4-41 et 4-46), en fonction des expressions des différentes puissances dans le 
référentiel « dq » et en RPS : 

{
𝑆1 = 3𝑉1 𝐼1

∗ = 𝑃1 + 𝑗𝑄1 = (𝑣𝑑1 + 𝑗𝑣𝑞1)(𝑖𝑑1 + 𝑗𝑖𝑞1)
∗

𝑆2 = 3𝑉2 𝐼2
∗ = 𝑃2 + 𝑗𝑄2 = (𝑣𝑑2 + 𝑗𝑣𝑞2)(𝑖𝑑2 + 𝑗𝑖𝑞2)

∗ 4-49 

soit : 
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𝑃 = 𝑃1 + 𝑃2 = ℜ𝑒[(𝑣𝑑1 + 𝑗𝑣𝑞1)(𝑖𝑑1 + 𝑗𝑖𝑞1)
∗
+ (𝑣𝑑2 + 𝑗𝑣𝑞2)(𝑖𝑑2 + 𝑗𝑖𝑞2)

∗
] 

𝑃 = 𝑣𝑑1𝑖𝑑1 + 𝑣𝑞1𝑖𝑞1 + 𝑣𝑑2𝑖𝑑2 + 𝑣𝑞2𝑖𝑞2 
4-50 

soit : 
𝑄 = 𝑄1 + 𝑄2 = ℑ𝑚[(𝑣𝑑1 + 𝑗𝑣𝑞1)(𝑖𝑑1 + 𝑗𝑖𝑞1)

∗
+ (𝑣𝑑2 + 𝑗𝑣𝑞2)(𝑖𝑑2+ 𝑗𝑖𝑞2)

∗
] 

𝑄 = 𝑣𝑞1𝑖𝑑1 − 𝑣𝑑1𝑖𝑞1 + 𝑣𝑞2𝑖𝑑2 − 𝑣𝑑2𝑖𝑞2 
4-51 

avec : 

{
 
 
 
 

 
 
 
 

𝑣𝑑1 = 𝑅𝑠𝐼1
′ 𝑐𝑜𝑠(𝛽1) − 𝜔1𝐿𝑞𝐼1

′ 𝑠𝑖𝑛(𝛽1) − 𝜔1𝑀𝑞𝐼2
′ 𝑠𝑖𝑛(𝛽2)                 

    𝑣𝑞1 = 𝑅𝑠𝐼1
′ 𝑠𝑖𝑛(𝛽1) + 𝜔1𝐿𝑑𝐼1

′ 𝑐𝑜𝑠(𝛽1) + 𝜔1𝑀𝑑𝐼2
′ 𝑐𝑜𝑠(𝛽2) +√

3

2
𝜔1𝜙𝑓 

𝑣𝑑2 = 𝑅𝑠𝐼2
′ 𝑐𝑜𝑠(𝛽2) − 𝜔2𝐿𝑞𝐼2

′ 𝑠𝑖𝑛(𝛽2) − 𝜔2𝑀𝑞𝐼1
′ 𝑠𝑖𝑛(𝛽1)                  

    𝑣𝑞2 = 𝑅𝑠𝐼2
′ 𝑠𝑖𝑛(𝛽2) + 𝜔2𝐿𝑑𝐼2

′ 𝑐𝑜𝑠(𝛽2) + 𝜔2𝑀𝑑𝐼1
′ 𝑐𝑜𝑠(𝛽1) +√

3

2
𝜔2𝜙𝑓

 4-52 

avec 𝐼1′ = 𝐼𝑚1
√
3

2
 et 𝐼2′ = 𝐼𝑚2

√
3

2
. Nous conservons la relation (4-41) et nous déduisons les puissances active et 

réactive à partir de : 

𝑃 = 𝑅𝑠(𝐼1
′ 2+ 𝐼2

′ 2) +√
3

2
𝜔𝜙𝑓(𝐼2

′ 𝑠𝑖𝑛(𝛽2) + 𝐼1
′ 𝑠𝑖𝑛(𝛽1)) 4-53 

𝑄 = 𝜔𝐿𝑞(𝐼1
′2 + 𝐼2

′ 2) + 2𝜔𝑀𝑞𝐼1
′ 𝐼2
′ 𝑐𝑜𝑠(𝛽1 +𝛽2) +√

3

2
𝜔𝜙𝑓(𝐼1

′ 𝑐𝑜𝑠(𝛽1) + 𝐼2
′ 𝑐𝑜𝑠(𝛽2)) 4-54 

Le facteur de puissance est donné classiquement par : 

𝐹𝑝 =
𝑃

𝑆
=

𝑃

√𝑃2 +𝑄2
 4-55 

Le rendement qui s’obtient classiquement par la relation suivante peut être déduit à partir de la relation (4-53) : 

𝜂 =
𝑃𝑢𝑡𝑖𝑙𝑒

𝑃𝑢𝑡𝑖𝑙𝑒 +𝑃𝐽𝑜𝑢𝑙𝑒
=

√3
2𝜔𝜙𝑓

(𝐼2
′ 𝑠𝑖𝑛(𝛽2) + 𝐼1

′ 𝑠𝑖𝑛(𝛽1)) 

𝑅𝑠(𝐼1
′ 2+ 𝐼2

′ 2) + √3
2𝜔𝜙𝑓

(𝐼2
′ 𝑠𝑖𝑛(𝛽2) + 𝐼1′ 𝑠𝑖𝑛(𝛽1))

 4-56 

Le rendement et le facteur de puissance dépendent directement des deux angles de calage entre les courants et les 
FEM. Pour différentes valeurs prises des angles de déphasage des courants, nous avons tracé sur les Figure 4-5 et 
Figure 4-6, le rendement et le facteur de puissance en fonction du décalage spatial entre les deux étoiles. En 
imposant les conditions de fonctionnement à couple maximal, c’est-à-dire, une commande optimale, données par 
les relations (4-41, 4-43 et 4-45), représentées par les courbes vertes sur les Figure 4-5 et Figure 4-6, le facteur de 
puissance et le rendement sont maximums et ne dépendent pas de l’angle de décalage spatial entre les deux étoiles. 
A l’inverse, lorsque les conditions de la commande optimale ne sont pas respectées, la puissance active diminue 
et la puissance réactive augmente, car le courant d’axe direct n’est plus nul. Par conséquent, le facteur de puissance 
diminue, comme représenté par les courbes d’autres couleurs. Les valeurs nulles du rendement et du facteur de 
puissance correspondent à des points singuliers de 𝛼. 

 
Figure 4-5 : Diagramme spatial de la MSAPDE 
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Figure 4-6 : Diagramme spatial de la MSAPDE 

Il est à noter qu’à partir de la relation (4-48), les conclusions sur le couple sont les mêmes que pour le facteur de 
puissance si la condition de déphasage sur les courants, relation (4-45), n’est pas respectée. Le facteur de puissance 
et le couple varieront en fonction de Δ𝛼, terme retrouvé dans les courants de phase. Par contre, le rendement restera 
toujours indépendant de Δ𝛼.  
 

 Conclusion 

A partir des relations des paragraphes (4.3.1 et 4.3.2) précédents, un modèle de la MSAPDE en vue de sa 
commande a été développé. Les paramètres d’inductances de la machine ont été explicités. Nous avons rappelé et 
établi les relations des inductances mutuelles entre phases homologues de chaque étoile et l’angle de décalage 
spatial entre les deux étoiles. Une analyse des grandeurs caractéristiques de la machine au paragraphe précédent 
telles que les paramètres d’inductance, le couple, le rendement et le facteur de puissance a permis de dégager 
certains éléments de compréhension du fonctionnement de la MSAPDE. Les conditions du couple maximal ont 
été données, les variables de contrôle telles que, le calage des courants de phase et leur déphasage par rapport à 
l’angle de décalage spatial des deux étoiles ont été rappelées. Dans le cas d’un fonctionnement à couple maximal, 
le couple et le facteur de puissance sont indépendants par rapport à 2𝛼 ∀( 𝐼1 , 𝐼2 , 𝜑1 𝑒𝑡 𝜑2). L’angle d’autopilotage 
compense la valeur du décalage spatial des étoiles. Les objectifs visaient à établir les conditions initiales de 
contrôle et de déphasage spatial entre les deux étoiles qui permettent d’obtenir un fonctionnement optimal de la 
machine. Grâce aux modèles équivalents du paragraphe (4.3.1), nous avons vu également que la MSAPDE 
alimentée par deux convertisseurs en tension doit être alimentée par des tensions instantanées identiques et 
présenter, de préférence, des étoiles non décalées en vue d’augmenter les termes d’inductances de fuite qui limitent 
les surintensités créées par les décalages temporels entre les signaux de commande des étoiles. Selon [176], les 
amplitudes de ces pics de courant sont plus ou moins importantes, selon le niveau de fréquence de découpage, et 
apparaissent si les étoiles sont, soit décalées, soit fortement couplées ou non, c'est-à-dire, plus ou moins éloignées 
l’une de l’autre. Il ressort également que le couple de la MSAPDE résulte de la contribution des deux étoiles. Au 
niveau de la commande, il faut donc imposer 𝑖𝑞1∗ = 𝑖𝑞2

∗ , de sorte que chaque étoile participe à la création du couple 
de manière équilibrée. Ainsi, les puissances électriques instantanées injectées dans chaque étoile sont égales et la 
segmentation de puissance reste équilibrée.  
 

4.4 Règles de dimensionnement dédiées à une MSAPDE 
à FEM sinusoïdale 

Le principe de dimensionnement qui consiste à choisir plusieurs paramètres d’entrée pour pouvoir 
déterminer d’autres paramètres de sortie tels que, les dimensions de la machine, repose sur des règles établies de 
dimensionnement traduites sous forme de relations analytiques, souvent exprimées sous couvert d’hypothèses 
simplificatrices. Cela nécessite donc plusieurs itérations et vérifications ultérieures afin d’être certain d’avoir 
obtenu une solution satisfaisant le cahier des charges de l’application considérée. Au préalable, le choix des 
matériaux constitutifs de la machine est nécessaire afin de prendre en considération leurs propriétés dans les 
calculs. Une étape de validation par EF permet de lever les hypothèses simplificatrices telles que, l’absence de 
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saturation, stator avec encoches, prise en compte des courants induits etc. Dans notre cas d’étude, de nombreux 
paramètres d’entrée du dimensionnement sont donnés et fixés par le cahier des charges initial. L’approche par la 
densité linéique de courants permet de repartir des équations développées précédemment au Chapitre 2 et prend 
en compte directement une séquence particulière de bobinage. Dans le cadre des hypothèses prises, nous pouvons 
également repartir des équations utilisant la densité linéique de courants, qui utilisent la notion de répartition sinus 
des bobines [63]. De même, nous nous basons sur [153], [184], [207], [208], pour établir les relations de 
dimensionnement. Les relations que nous allons expliciter dépendent du type d’alimentation de la machine. Si la 
machine est alimentée en « sinus » ou en « dc » ou pleine onde, les relations diffèrent. [129] fournit un comparatif 
intéressant des relations simplifiées de dimensionnement pour une alimentation « sinus » et pleine onde ainsi que 
des ratios comparatifs de couple, des amplitudes des courants, des pertes et des épaisseurs de culasse pour les deux 
types d’alimentation. Dans notre cas, les relations sont données pour un fonctionnement en régime permanent 
sinusoïdal (RPS). Notre approche constitue donc un dimensionnement en couple fonction de contraintes 
mécaniques, volumiques, thermiques et technologiques.  
 

 Expressions et résolution d’un dimensionnement en couple 

 Les hypothèses prises sont les mêmes que celles formulées au paragraphe (2.2), c'est-à-dire, la 
modélisation analytique de la MSAPDE à pôles lisses et à entrefer constant avec une induction d’entrefer purement 
radiale. Nous considérons l’induction à vide et la densité linéique de courants sinusoïdales. A partir des relations 
(2-38, 2-65 et 2-66), nous rappelons pour la machine multi-étoiles la distribution des conducteurs, les courants de 
ligne, les fonctions de bobinage et la densité linéique de courants correspondantes en RPS, soit : 

𝐶𝑘𝑒(𝜃) = 𝐶𝑚𝑐𝑜𝑠 (𝑇𝑏𝑜𝑏 (𝜃 − (𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞𝑇𝑏𝑜𝑏
− 𝜃0−(𝑠 − 1)𝜙𝑒)) 4-57 

avec 𝐶𝑘𝑒 la fonction de distribution spatiale des conducteurs de la phase 𝑘 de l’étoile 𝑒, 𝐶𝑚 la valeur maximale de 
l’amplitude [conducteur/m] donnée par la relation (2-40), 

𝑖𝑘𝑒(𝑡) = 𝐼𝑠  𝑐𝑜𝑠 (𝜔𝑠 𝑡 − (𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞
− 𝑝(𝑠 − 1)𝜙𝑒 − 𝛹) 4-58 

Pour une fonction de distribution spatiale sinusoïdale des conducteurs, relation (4-57), la fonction de bobinage et 
le nombre de conducteurs série pour la phase 1 de l’étoile 1 sont donnés par : 

𝑁11(𝜃) = 𝑅𝑠∫𝐶11(𝜃)𝑑𝜃 4-59 

soit, sur un tour complet :  

𝑁11 = 𝑇𝑏𝑜𝑏𝑅𝑠∫ 𝐶𝑚𝑐𝑜𝑠(𝑇𝑏𝑜𝑏𝜃)

𝜋
2𝑇𝑏𝑜𝑏

−
𝜋

2𝑇𝑏𝑜𝑏

𝑑𝜃 = 2𝑅𝑠𝐶𝑚 = 2𝑁𝑐 4-60 

avec 𝑁11 le nombre de tours série de la phase 1 de l’étoile 1 au sens de [207]. Afin de conserver des relations 
simplifiées de la densité linéique de courants et de manière à prendre en compte plusieurs solutions particulières 
de bobinage, grâce aux fonctions de distribution spatiale des conducteurs, nous introduisons le facteur global de 
bobinage au fondamental issu de la relation (2-36), dans la relation suivante, qui correspond au nombre effectif de 
tours série de la phase 𝑘 de l’étoile 𝑒 :  

𝑁𝑒𝑓𝑓𝑘𝑒 = 𝑁𝑘𝑒𝑘𝑘𝑤1 = 2𝑁𝑐𝑘𝑘𝑤1 4-61 

D’autre part, selon [208], si l’on considère une distribution de tours séries par phase purement sinusoïdale, on peut 
considérer un nombre équivalent de tours séries distribués sinusoïdalement pour la phase 𝑘 de l’étoile 𝑒, par : 

𝑁𝑒𝑞𝑘𝑒 =
4

𝜋
𝑁𝑒𝑓𝑓𝑘𝑒 =

8

𝜋
𝑁𝑐𝑘𝑘𝑤1 4-62 

Finalement, la densité linéique de courants peut s’écrire : 

𝐽𝑠(𝜃, 𝑡) =∑∑𝐶𝑘𝑒(𝜃)𝑖𝑘𝑒(𝑡)

𝑞

𝑘=1

𝑠

𝑒=1

= 𝐽𝑚 𝑐𝑜𝑠(𝑇𝑏𝑜𝑏(𝜃 − 𝜃0) − 𝜔𝑠 𝑡 + 𝛹) 4-63 

avec : 

𝐽𝑚 =
𝐶𝑚𝐼𝑚𝑞𝑡𝑜𝑡

2
=
𝑁𝑘𝑒𝑘𝑘𝑤1𝐼𝑚𝑞𝑡𝑜𝑡

4𝑅𝑠
=
𝑁𝑐𝑘𝑘𝑤1𝐼𝑚𝑞𝑡𝑜𝑡

2𝑅𝑠
 4-64 
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Une fois la densité linéique de courants exprimée, nous repartons de l’expression de l’onde d’induction des aimants 
dans l’entrefer à partir de la relation suivante : 

𝑏𝑟(𝜃, 𝜃𝑟) = 𝐵𝑎𝑖𝑐𝑜𝑠(𝑝(𝜃 − 𝜃𝑟)) 4-65 

avec 𝐵𝑎𝑖 l’amplitude maximale de l’induction des aimants dans l’entrefer définie à partir du théorème d’Ampère 
et de la conservation du flux relation (2-45) et donnée pour des aimants montés en surface en fonction de la 
polarisation rémanente 𝐵𝑟 par : 

𝐵𝑎𝑖 =
𝐵𝑟ℎ𝑎

ℎ𝑎 + 𝜇𝑎𝑒
 4-66 

Remarque : pour une induction d’entrefer purement radiale, un rapport de surface entre celle des aimants 
et celle de l’entrefer doit être pris en compte pour le cas des aimants enterrés, soit : 

𝐵𝑎𝑖 =
𝐵𝑟
𝑆𝑎
𝑆𝑒

1 + 𝜇𝑎
2𝑒
ℎ𝑎

𝑆𝑎
𝑆𝑒

 4-67 

avec : 
𝑆𝑎
𝑆𝑒
=
𝐸𝑝𝑐𝑟 − 𝑃ℎ − 𝑃𝑏

𝜋𝑅ℎ𝑒
2𝑝

 4-68 

avec 𝑆𝑎 la surface d’aimant, 𝑆𝑒 la surface d’entrefer, 𝑃ℎ la hauteur du pont haut, 𝑃𝑏 la hauteur du pont bas et 𝐸𝑝𝑐𝑟 
l’épaisseur de la culasse rotor. Le rayon extérieur du rotor 𝑅ℎ𝑒 est relié par : 

𝑅ℎ𝑒 = 𝑅ℎ𝑖 + ℎ𝑎 4-69 

𝑅ℎ𝑖 = 𝑅𝑟𝑖 +𝐸𝑝𝑐𝑟 4-70 

𝑅𝑒𝑥𝑡𝑠 = 𝑅𝑠 +𝐻𝑠2 +𝐻𝑠1 +𝐸𝑝𝑐𝑠 4-71 

avec 𝑅𝑒𝑥𝑡𝑠 le rayon extérieur du stator relié au rayon d’alésage par 𝐻𝑠2 la hauteur d’encoche, 𝐻𝑠1 la hauteur 
d’isthme, qui se détermine notamment en fonction des fuites attendues ou des ondulations de couple admissibles, 
et enfin l’épaisseur de la culasse stator. Si l’on prend en compte le rayon de courbure de l’entrefer et le rayon 
d’alésage corrigé par le coefficient de Carter moyennant l’effet des encoches, l’amplitude maximale de l’induction 
dans l’entrefer des aimants montés en surface, relation (4-66), devient : 

𝐵𝑎𝑖(𝑅𝑠𝑐) =
𝐵𝑟ℎ𝑎

𝑅𝑠𝑐 𝑙𝑜𝑔 [1 +
ℎ𝑎 + 𝑘𝑐𝑒
𝑅𝑠 − ℎ𝑎 − 𝑒]

 4-72 

Selon [45], les dimensions « primaires » de la machine telles que la hauteur des aimants, la longueur de fer et 
l’épaisseur de l’entrefer mécanique peuvent être considérées comme homothétiques, soit : 

𝛾𝑒 =
𝑒

𝑅𝑠
 4-73 

𝛾ℎ𝑎 =
ℎ𝑎
𝑒

 4-74 

𝛾 =
2𝑅𝑠
𝐿𝑓

 4-75 

avec 𝛾𝑒 le facteur de forme de l’entrefer, 𝛾ℎ𝑎 le facteur de forme des aimants et 𝛾 le facteur de forme de la machine. 
La relation (4-72) peut alors se réécrire sous la forme :  

𝐵𝑎𝑖(𝑅𝑠𝑐) =
𝐵𝑟𝛾ℎ𝑎𝛾𝑒

(1+ (𝑘𝑐 − 1)𝛾𝑒) 𝑙𝑜𝑔 [1+
𝛾ℎ𝑎 + 𝑘𝑐

1
𝛾𝑒
− 𝛾ℎ𝑎 − 1

]

 

4-76 

Si nous revenons aux relations des grandeurs intrinsèques de la machine, à partir de l’induction idéalisée 
des aimants dans l’entrefer et de la fonction de bobinage de la phase 1 de l’étoile 1 relation (4-59), le flux à vide 
capté par la phase 1 de l’étoile 1 s’écrit : 
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𝜑11(𝜃𝑟) = 𝑝𝑅𝑠𝐿𝑓∫ 𝑏𝑟(𝜃, 𝜃𝑟)𝑁11(𝜃)

𝜋
2𝑝

−
𝜋
2𝑝

𝑑𝜃 = 𝜙11𝑚 𝑠𝑖𝑛(𝑁𝑥𝜃𝑟) 4-77 

avec 𝑁𝑥 = 𝑝𝑝𝑐𝑚(𝑝, 𝑇𝑏𝑜𝑏) et : 

𝜙11𝑚 =
𝜋

2𝑇𝑏𝑜𝑏
𝑅𝑠
2𝐿𝑓𝐶11𝐵𝑎𝑖 =

𝜋

2𝑇𝑏𝑜𝑏
𝑅𝑠𝐿𝑓𝑁𝑐𝑘𝑘𝑤1𝐵𝑎𝑖 4-78 

Nous en déduisons la FEM de la phase 1 de l’étoile 1 par : 

𝑒11(𝑡) =
𝑑𝜑11(𝑡)

𝑑𝑡
= 𝑒11𝑚 𝑐𝑜𝑠(𝑁𝑥𝜃𝑟) 4-79 

avec : 

𝑒11𝑚 =
𝜋

2𝑇𝑏𝑜𝑏
𝑁𝑥𝛺𝑅𝑠𝐿𝑓𝑁𝑐𝑘𝑘𝑤1𝐵𝑎𝑖 = 𝑁𝑥𝛺𝜙11𝑚 4-80 

Finalement, à partir de la relation (3-6), nous pouvons déduire en RPS le couple de la machine en fonction de la 
densité linéique de courants et l’induction des aimants dans l’entrefer avec : 

𝛾𝑒𝑚(𝜃𝑟) = 𝑅𝑠
2𝐿𝑓∫ 𝐽𝑠(𝜃, 𝑡)𝑏𝑟(𝜃, 𝜃𝑟)

2𝜋

0

𝑑𝜃 = 𝛤𝑚 𝑐𝑜𝑠(𝛹 −𝑁𝑥𝜃0) 4-81 

avec : 

𝛤𝑚 = 𝜋𝑅𝑠
2𝐿𝑓𝐽𝑚𝐵𝑎𝑖 =

𝜋

2
𝑅𝑠𝐿𝑓𝑁𝑐𝑘𝑘𝑤1𝐼𝑚𝑞𝑡𝑜𝑡𝐵𝑎𝑖 = 𝐼𝑚𝑞𝑡𝑜𝑡𝑇𝑏𝑜𝑏𝜙11𝑚 =

1

2
𝑇𝑏𝑜𝑏𝑞𝑡𝑜𝑡𝐼𝑒𝑓𝑓𝜙11𝑒𝑓𝑓 4-82 

La relation (4-82) précédente peut se réécrire en fonction des facteurs de forme homothétique, relations (4-73 à 
4-75), et nous obtenons alors l’expression du rayon d’alésage en fonction du couple, de la densité linéique de 
courants, de l’induction des aimants dans l’entrefer et des différents facteurs grâce à : 

𝑅𝑠 =
√
  
  
  
  
 
 

𝛾𝛤𝑚(1+ (𝑘𝑐 − 1)𝛾𝑒) 𝑙𝑜𝑔 [1+
𝛾ℎ𝑎 + 𝑘𝑐

1
𝛾𝑒
− 𝛾ℎ𝑎 − 1

]

𝜋(1 + (𝑘𝑐 − 1)𝛾𝑒)𝐿𝑓𝑁𝑐𝑘𝑘𝑤1𝐼𝑚𝑞𝑡𝑜𝑡𝐵𝑟𝛾ℎ𝑎𝛾𝑒
 

4-83 

Remarque : nous pouvons améliorer la précision du calcul simplifié du couple à condition de rajouter 
dans la relation (4-82), un coefficient semi-empirique de fuites interpolaires défini selon [45], par : 

𝑘𝑓 =
1

2
𝑝𝛽𝑎

𝑘𝑐𝑒

2𝑅𝑠
 4-84 

avec : 

𝛽𝑎 =
𝑝𝛽

𝜋
 4-85 

La relation (4-82) peut se réécrire en fonction du coefficient de fuites interpolaires de la manière suivante :  

𝛤𝑚 =
1

2
(1− 𝑘𝑓)𝑇𝑏𝑜𝑏𝑞𝑡𝑜𝑡𝐼𝑒𝑓𝑓𝜙11𝑒𝑓𝑓 4-86 

 
Classiquement, pour un dimensionnement en couple, la méthode utilise les relations précédemment 

explicitées. D’autre part, sur la base d’un bobinage en cuivre au stator, en fonction du type de refroidissement et 
du type de machine, nous pouvons considérer une densité linéique de courants et une densité de charge linéique à 
partir de valeurs connues et adaptées [207] : 

 
- MSAP à pôles lisses et à refroidissement air : 

 30 kA/m convection naturelle 
 80 kA/m convection forcée 
 5-10 A/mm² 

 
- MSAP à pôles lisses et à refroidissement liquide, cadre de notre application par l’immersion de la 

machine : 
 150-200 kA/m 
 10-30 A/mm² 
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Sans étudier les contraintes mécaniques à notre stade, nous pouvons également considérer une valeur de pression 
tangentielle maximale 𝛶𝑡𝑚 s’exerçant au niveau du rayon interne du stator, en choisissant une valeur connue et 
adaptée en fonction de notre application. Les valeurs minimale, moyenne et maximale applicables dépendent du 
type de machine et du type de refroidissement. Par exemple, pour notre application la pression tangentielle 
applicable au rotor est de 0.85 ≤ 𝛶𝑡𝑚 ≤ 1.49 𝑏𝑎𝑟 pour une valeur moyenne de 1.15 𝑏𝑎𝑟. Ensuite, la valeur maximale 
de la charge linéique considérée comme le produit de la densité linéique de courants en [𝐴/𝑚] et de la pression 
tangentielle, permet de déterminer une valeur d’induction maximale d’entrefer avec : 

𝐵𝑎 =
𝛶𝑡𝑚
𝐴𝑚

 4-87 

𝐵𝑎𝑖 =
𝐵𝑎𝜋

2√2sin (𝛽
𝜋
2)

 4-88 

En reprenant la définition du facteur de forme des aimants exprimé en fonction du rayon d’alésage relation (4-90), 
nous pouvons déterminer l’épaisseur d’aimants à partir de la valeur de l’induction d’entrefer précédente supposée 
parfaitement sinus : 

𝛾𝑎 = 𝜇𝑎𝐵𝑎𝑖
𝑙𝑜𝑔(1 − 𝛾𝑒)  

𝐵𝑎𝑖
(1 − 𝛾𝑒)

− 𝐵𝑟(𝑇)
 4-89 

avec : 

ℎ𝑎 = 𝛾𝑎𝑅𝑠 4-90 

avec 𝐵𝑟(𝑇) l’induction rémanente des aimants qui dépend de la température donnée par : 

𝐵𝑟(𝑇) = 𝐵𝑟𝑖(𝑇𝑖)(1− ∆𝐵𝑟(𝑇 − 𝑇𝑖)) 4-91 

avec 𝐵𝑟𝑖(𝑇) l’induction rémanente à une température 𝑇𝑖 donnée et connue. Nous remontons ainsi assez simplement 
jusqu’au rayon d’alésage, déterminé à partir de la pression tangentielle, du couple dimensionnant et du facteur de 
forme de la machine par :  

𝑅𝑠 = √
𝛾𝑒𝑚
𝛾𝜋𝛶𝑡𝑚

3

 4-92 

Toujours selon [207], nous pouvons retrouver également la valeur maximale de la charge linéique 
considérée comme une densité linéique de courants en [𝐴/𝑚] le long de l’entrefer, à partir du courant de phase, de 
la pression tangentielle et de la densité linéique de courants dans le cuivre équivalent par encoche, relations (4-64 
et 4-82), soit : 

𝐴𝑚 =
𝐴𝑇 𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙

𝑐𝑖𝑟𝑐𝑜𝑛𝑓é𝑟𝑒𝑛𝑐𝑒 𝑒𝑛𝑡𝑟𝑒𝑓𝑒𝑟
=
𝑞𝑡𝑜𝑡𝐼𝑚𝑁𝑘𝑒
2𝜋𝑅𝑠

=
2𝐽𝑚
𝜋𝑘𝑘𝑤1

 4-93 

𝐼𝑚 =
2𝜋𝑅𝑠𝐴𝑚
𝑞𝑡𝑜𝑡𝑁𝑘𝑒

=
4𝑅𝑠𝐽𝑚

𝑞𝑡𝑜𝑡𝑁𝑘𝑒𝑘𝑘𝑤1
 4-94 

𝐽𝑐𝑢𝑒𝑛𝑐 =
𝑞𝑡𝑜𝑡𝐼𝑚𝑁𝑘𝑒𝑘𝑘𝑤1

𝑘𝑟𝑆𝑒𝑛𝑐
=
4𝑅𝑠𝐽𝑚
𝑘𝑟𝑆𝑒𝑛𝑐

 4-95 

𝐹𝑡𝑚 =
𝛤𝑚
𝑅𝑠

= 𝜋𝑅𝑠𝐿𝑓𝐽𝑚𝐵𝑎𝑖 4-96 

soit : 

𝛶𝑡𝑚 =
𝐹𝑡𝑚
𝑆𝑒

=
1

2
𝐽𝑚𝐵𝑎𝑖 4-97 

avec 𝑆𝑒 la surface d’entrefer définie par 𝑆𝑒 = 2𝜋𝑅𝑠𝐿𝑓 . Le coefficient de remplissage 𝑘𝑟 et la surface d’encoche 𝑆𝑒𝑛𝑐 
ont été préalablement déterminés au paragraphe (3.4.2.1), à partir des relations (3-84 et 3-75). 
 

Remarque : les choix de structures ne sont pas sans conséquences, car la densité de couple dépend de la 
structure d’une machine notamment par la relation suivante, issue de [209] :  

𝛾𝑒𝑚 = 2𝜋𝑅𝑠
2𝐿𝑓𝜎𝑡 4-98 
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Avec 𝐿𝑓 la longueur active, 𝑅𝑠 le rayon d’alésage de la machine, 𝜎𝑡  la pression magnétique tangentielle donnée 
par : 

𝜎𝑡 = 𝐾𝐴𝐵𝑒̅̅ ̅ 4-99 

Avec 𝐴 la densité efficace de courant en (A/m), 𝐵𝑒̅̅ ̅  l’induction moyenne sous un pôle en (T), K un coefficient qui 
dépend de la répartition du bobinage de la forme d’onde des courants d’alimentation et de leur phase par rapport 
à la dérivée du flux des aimants, ainsi que de la forme de l’induction d’entrefer. D’autre part, le couple est 
proportionnel au nombre de paires de pôles, par l’intermédiaire de la relation qui lie le couple au volume du rotor 
et à la pression tangentielle. En effet dans [209], [210], le rayon d’alésage, le pas polaire 𝜏𝑝 et le nombre de paires 
de pôles sont reliés par : 

𝑝 = 𝜋.
𝑅𝑠
𝜏𝑝

 4-100 

Un nombre de paramètres fixés par le cahier des charges constituent donc les entrées d’un programme de 
dimensionnement analytique développé, qui met en œuvre l’ensemble des relations explicitées précédemment dans 
ce paragraphe. Les données entrées / sorties sont résumées en Annexe D. En résumé, principalement à partir de la 
valeur moyenne de couple imposée, de la tension d’entrée, de la densité de courants maximale admissible et en 
faisant varier certains paramètres tels que, les facteurs de forme, la pression tangentielle, par exemple, les relations 
utilisées dans le programme permettent, pour une machine considérée, de déterminer l’ensemble des paramètres 
géométriques, les masses des différentes parties constitutives, une estimation des pertes principales, ainsi que les 
paramètres électriques de la machine en fonction des contraintes thermiques, comme c’est le cas pour la valeur de 
résistance de phase. 

Remarque : pour le dimensionnement des aimants, le critère d’Evershed est utilisé classiquement pour 
déterminer le volume d’aimant minimal, en fonction de l’énergie stockée dans l’entrefer, c'est-à-dire que pour un 
volume d’entrefer à magnétiser avec un niveau d’induction donné, cela conduit directement, en négligeant les 
fuites, au volume d’aimant minimal nécessaire. Donc, en première approximation, le volume d’aimant nécessaire 
dans une machine est proportionnel à la valeur de l’entrefer. Pour des raisons notamment économiques, de masse 
et de volume, il est donc préférable de minimiser l’entrefer. Ce critère de dimensionnement n’est pas l’unique à 
prendre en considération. Il est primordial de tenir compte également du risque de démagnétisation et donc de la 
limite de champ coercitif intrinsèque de l’aimant 𝐻𝑐𝑖, qui dépend de la température de fonctionnement. Le point 
de fonctionnement réel, point d’intersection entre la droite de recul et la droite d’entrefer, dépend de la variation 
de perméance dans l’entrefer ainsi que du champ de réaction d’induit. Il sera donc nécessaire de vérifier lors des 
simulations numériques que la zone la plus contrainte des aimants ne dépasse pas la valeur de champ critique, au 
risque d’endommager irréversiblement les aimants. Pour le cas des aimants montés en surface, si l’on revient à 
une forme simplifiée de l’expression de l’induction d’entrefer, relation (4-66), et si nous souhaitons déterminer 
l’épaisseur minimale d’aimants sans risque de démagnétiser les aimants, il suffit de vérifier que l’induction 
minimale dans l’entrefer 𝐵𝑒𝑚𝑖𝑛 soit supérieure à une induction limite 𝐵𝑙𝑖𝑚, choisie en fonction des caractéristiques 
du type d’aimant. Il suffit de vérifier simplement la relation (4-101) suivante, en considérant l’induction d’entrefer 
comme la résultante de l’induction des aimants 𝐵𝑎𝑖 et des courants 𝐵𝑐𝑜𝑢𝑟𝑎𝑛𝑡. 

𝐵𝑒𝑚𝑖𝑛 ≥ 𝐵𝑙𝑖𝑚    𝑠𝑜𝑖𝑡   𝐵𝑙𝑖𝑚 ≤ 𝐵𝑎𝑖 −𝐵𝑐𝑜𝑢𝑟𝑎𝑛𝑡 4-101 

 

 Détermination des paramètres géométriques et mécaniques 

Dans la continuité du dimensionnement, le calcul des différentes masses des zones constitutives de la 
machine a été préalablement déterminé au paragraphe (3.4.2.1), à partir des relations (3-72 à 3-74 et 3-76 à 3-78). 
Nous reprenons une formulation identique. Concernant le calcul des flux des courants et des paramètres 
d’inductances, nous reprenons les mêmes formulations qu’au paragraphe (2.4.2.4), à partir des relations (2-52 à 
2-58). Ensuite, en considérant les contraintes magnétiques et thermiques, à partir de la conservation du flux et de 
la relation du flux produit par les aimants traversant l’entrefer et passant dans les dents, nous déterminons les 
dimensions minimales des dents, culasses et encoches au stator. La conservation du flux sous 1

2
 pôle entre le stator 

et l’entrefer permet d’écrire : 

𝜙𝑒 = 𝜙𝑑      ↔     𝐵𝑎𝑖(𝑅𝑠)𝑆𝑒 = 𝐵𝑑𝑆𝑑      ↔     𝐵𝑎𝑖(𝑅𝑠)2𝜋𝑅𝑠𝐿𝑓 = 𝐵𝑑𝑁𝑒𝐿𝑓𝑙𝑑 4-102 

𝜙𝑒 = 2𝜙𝑐     ↔     〈𝐵𝑒〉𝑆𝑒 = 2𝐵𝑐𝑆𝑐     ↔    〈𝐵𝑒〉
𝜋𝑅𝑠𝐿𝑓
𝑝

= 2𝐵𝑐𝐸𝑝𝑐𝐿𝑓 4-103 

avec 𝜙𝑒 , 𝜙𝑑 , 𝜙𝑐 le flux produit par les aimants qui passe respectivement dans l’entrefer, les dents et les culasses, 
𝑆𝑒 , 𝑆𝑑 , 𝑆𝑐 les sections respectivement de l’entrefer, pour le calcul du flux dans une dent et de l’entrefer sous un pôle 
pour le calcul du flux dans une culasse, section des dents, section d’une culasse selon l’axe 𝑂𝑧, 𝐵𝑑 , 𝐵𝑐 les inductions 
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maximales admissibles respectivement dans les dents et les culasses, 〈𝐵𝑒〉 correspond à l’induction moyenne dans 
l’entrefer calculée sous un pôle pour une induction purement sinusoïdale par : 

〈𝐵𝑒〉 =
4𝑝

𝜋
∫ 𝐵𝑎𝑖(𝑅𝑠)𝑐𝑜𝑠(𝑝(𝜃 − 𝜃𝑟))

𝜋
2𝑝

0

𝑑𝜃 =
2

𝜋
𝐵𝑎𝑖(𝑅𝑠) 𝑐𝑜𝑠(𝑝𝜃𝑟) 4-104 

Nous faisons l’hypothèse, pour notre cas, que la contribution des courants par rapport à celle des aimants dans la 
création du flux, qui circule dans les dents et les culasses, est négligeable. En considérant une forme de dent droite 
et constante, nous déduisons la largeur minimale d’une dent en fonction d’une valeur maximale d’induction 𝐵𝑑 
fixée par : 

𝐿𝑑𝑚𝑖𝑛 =
𝐵𝑎𝑖(𝑅𝑠)2𝜋𝑅𝑠

𝐵𝑑𝑁𝑒
 4-105 

avec 𝑁𝑒 le nombre d’encoches donné en fonction du nombre d’encoches par pôle et par phase 𝑁𝑒𝑝𝑝 par : 

𝑁𝑒 = 2𝑝𝑞𝑁𝑒𝑝𝑝 4-106 

La largeur d’une dent en haut de l’encoche considérée comme trapézoïdale est donnée par : 

𝐿𝑑𝑚𝑎𝑥 =
𝜋𝑅𝑠

𝑝𝑞𝑁𝑒𝑝𝑝
− 𝐿𝑑𝑚𝑖𝑛 4-107 

Les épaisseurs des culasses stator et rotor s’obtiennent en fonction d’une induction sinusoïdale moyenne par : 

𝐸𝑝𝑐𝑠 =
𝐵𝑎𝑖(𝑅𝑠)𝑅𝑠
𝐵𝑐𝑠𝑝

 4-108 

𝐸𝑝𝑐𝑟 =
𝐵𝑎𝑖(𝑅ℎ𝑒)𝑅ℎ𝑒

𝐵𝑐𝑟𝑝
 4-109 

La hauteur d’encoche ℎ𝑠2 définit par la relation (3-75), peut être également déduite en première approximation 
pour une forme d’encoche trapézoïdale et des dents droites à partir de la surface d’encoche donnée par : 

𝑆𝑒𝑛𝑐 =
𝜋((𝑅𝑠 + 𝐻𝑠1 +𝐻𝑠2)

2− (𝑅𝑠 + 𝐻𝑠1)
2)

𝑁𝑒
−𝐻𝑠2𝐿𝑑𝑚𝑎𝑥 4-110 

soit, par identification entre les relations (4-110 et 4-112) et avec la relation (3-84), on obtient : 

ℎ𝑠2 =
−(2𝜋(𝑅𝑠 + 𝐻𝑠1) − 𝑁𝑒𝐿𝑑𝑚𝑎𝑥)± √(2𝜋(𝑅𝑠 +𝐻𝑠1) − 𝑁𝑒𝐿𝑑𝑚𝑎𝑥)² − 4𝜋𝑁𝑒

𝑆𝑐𝑢𝑒𝑛𝑐
𝑘𝑟

2𝜋
 

4-111 

Enfin, la surface de cuivre pour un nombre de conducteurs équivalent par encoche est donnée par : 

𝑆𝑐𝑢𝑒𝑛𝑐 =
𝑞𝑡𝑜𝑡𝑁𝑘𝑒𝑘𝑘𝑤1𝑆𝑐𝑜𝑛𝑑

𝑁𝑒
 4-112 

avec : 

𝑆𝑐𝑜𝑛𝑑 =
𝜋𝐷𝑓

2𝑛𝑓

4
 4-113 

Les conducteurs aller / retour d’une spire, ou d’un tour, sont constitués de plusieurs fils de cuivre assemblés en 
parallèle et définis par leur diamètre de cuivre, ainsi que leur épaisseur d’isolant avec 𝐷𝑓 le diamètre de cuivre des 
fils et 𝑛𝑓 le nombre de fils constituant un conducteur. Pour la partie thermique, il est nécessaire de déterminer la 
surface totale par encoche d’isolant des fils de cuivre, en fonction de l’épaisseur d’isolant 𝐸𝑖𝑠 selon [134], par : 

𝑆𝑖𝑠𝑐𝑜𝑛𝑑 =
𝜋 ((𝐷𝑓 + 𝐸𝑖𝑠)

2
− 𝐷𝑓²)𝑛𝑓

4
 4-114 

 
Pour la partie mécanique, le moment d’inertie [𝑘𝑔.𝑚²] se définit en fonction de la masse des parties 

mobiles définie par les relations (3-72 à 3-74), grâce à la relation suivante : 

𝑗𝑖 =
1

2
((𝑅𝑎 + 𝐸𝑝𝑓𝑟)

2
−𝑅𝑟𝑖

2 ) (𝑀𝑓𝑟 +𝑀𝑎 +𝑀𝑟𝑠𝑚) 4-115 

De manière simplifiée, nous nous assurons également que le choix du matériau qui constitue la frette mise 
en œuvre au rotor, pour le cas d’aimants montés en surface, puisse résister à la pression exercée par les aimants. 
En effet, cette pression des aimants conduit en définitif à une contrainte de traction, fonction de la vitesse de 



Modélisation, dimensionnement d’une MSAP-DE et étude des paramètres de conception avancés 
 

138 

rotation au carré, qui doit rester inférieure à la contrainte admissible du matériau de la frette [211]. Nous 
choisissons un matériau donné et dimensionnons une épaisseur minimale de frette à partir des relations analytiques 
suivantes : 

𝜎𝑟𝑎 =
𝑃𝑟𝑎𝑅𝑎
𝑒𝑝𝑓𝑟

       𝑠𝑜𝑖𝑡      𝑒𝑝𝑓𝑟 ≥
𝑃𝑟𝑎𝑅𝑎
𝜎𝑟𝑎

 4-116 

avec 𝑅𝑎 le rayon au niveau des aimants, 𝑒𝑝𝑓𝑟 l’épaisseur de la frette, 𝜎𝑟𝑎 la contrainte maximale admissible par le 
matériau de la frette et 𝑃𝑟𝑎 la pression exercée sur la frette par la couche d’aimants, qui peut être déterminée en 
fonction de la force centrifuge d’un aimant, en supposant que les forces centrifuges de tous les aimants soient 
réparties de manière uniforme : 

𝑃𝑟𝑎 = 𝑝
𝐹𝑟𝑎

𝜋𝑅𝑎𝐿𝑓
 4-117 

et 𝐹𝑟𝑎 la force centrifuge d’un aimant donnée par : 

𝐹𝑟𝑎 = 𝑚𝑎𝛺
2𝑅 =

1

2𝑝
𝜌𝑎𝛽𝜋(𝑅𝑎

2 −𝑅ℎ𝑒
2 )𝐿𝑓𝛺

2(𝑅𝑎 + 𝑅ℎ𝑒) 4-118 

avec 𝑅ℎ𝑒 le rayon externe du rotor, 𝛺 la vitesse mécanique du rotor, 𝜌𝑎 la masse volumique des aimants et 𝑚𝑎  la 
masse des aimants pour des aimants montés en surface. 

 

 Détermination des paramètres électriques et des pertes 

A présent, nous déduisons les derniers paramètres électriques de la machine, c’est-à-dire, les inductances 
de fuites et la résistance de phase. Pour ce faire, nous prenons en considération quelques formes d’encoche les plus 
utilisées : trapézoïdale, rectangulaire, arrondie. Nous négligeons les harmoniques d’inductance magnétisante 
représentant des fuites additionnelles, ainsi que l’inductance de fuites d’inclinaison des encoches. En négligeant 
également l’effet de peau qui modifie les valeurs des paramètres 𝑅 et 𝐿𝛾, toujours selon [40], il est possible de 
déterminer les différents paramètres d’inductances de fuite grâce à l’introduction d’un facteur de perméance 
représentant la perméance magnétique divisée par la perméabilité du vide et par la longueur du chemin 
ferromagnétique considéré dans le calcul des fuites. Les inductances de fuite d’encoche et de dent ont été 
déterminées préalablement au paragraphe (2.5.4.1), par les relations (2-122 et 2-125). Nous complétons les calculs 
des inductances de fuite par celui de l’inductance de fuite des têtes de bobines, définie par : 

𝐿𝛾𝑡𝑒 = 𝜇0
𝑁𝑒
𝑞
𝑁𝑐
2𝑙𝑏𝑜𝑏𝜆𝑏𝑜𝑏 =  𝜇0𝑁𝑘𝑒

2 𝑙𝑏𝑜𝑏𝜆𝑏𝑜𝑏 = 𝜇0𝑁𝑘𝑒
2 (𝑙1𝑡𝑒𝑡𝜆1𝑡𝑒𝑡 + 2𝑙2𝑡𝑒𝑡𝜆2𝑡𝑒𝑡) 4-119 

avec : 

𝑙𝑏𝑜𝑏 = 2𝑙1𝑡𝑒𝑡 + 4𝑙2𝑡𝑒𝑡 + 2𝐿𝑓 4-120 

𝑙1𝑡𝑒𝑡 = 𝑃𝑑𝜃𝑏 (𝑅𝑠 +
𝐻𝑠2 +𝐸𝑝𝑐𝑠

2
) 4-121 

𝑙2𝑡𝑒𝑡 = 𝑃𝑑 (𝑅𝑠 +𝐻𝑠1 +
𝐻𝑠2
2
)− 𝐿𝑑 4-122 

𝑃𝑑 =
2𝜋𝑅𝑠
𝑁𝑒

 4-123 

avec 𝑙1𝑡𝑒𝑡, 𝑙2𝑡𝑒𝑡 les longueurs des têtes de bobines. 𝑙𝑏𝑜𝑏  correspond à la longueur totale d’un enroulement définie sur 
la partie des têtes de bobines par la distance des conducteurs reliant une encoche à une autre le long d’un rayon 
moyen du stator et sur un angle correspondant au pas du bobinage considéré, comme représenté sur la Figure 
2-26c. A cela s’ajoute ensuite à la longueur totale, la hauteur des têtes de bobines correspondant à deux fois la 
largeur moyenne d’une encoche, selon [134], et enfin sur la longueur de fer de la machine, la distance représentant 
le parcours « actif » des conducteurs dans les encoches, 𝜃𝑏 correspond au pas de bobinage, 𝜆1𝑡𝑒𝑡, 𝜆2𝑡𝑒𝑡 les facteurs 
de perméance moyennes des têtes de bobines qui dépendent du type de machine, du type de bobinage et enfin 𝑃𝑑 
le pas dentaire en [𝑚𝑚]. Sans tenir compte de l’effet de la fréquence sur les paramètres d’inductances, nous 
obtenons en définitif l’inductance cyclique synchrone par : 

𝐿𝑐𝑠 = 𝐿 +∑𝐿𝛾 −𝑀 4-124 

La résistance équivalente « DC » de phase est obtenue à partir de la relation suivante : 
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𝑅𝑒𝑛𝑟𝑑𝑐 = 𝑁𝑘𝑒𝑘𝑘𝑤1𝜌𝑐𝑢(𝑇)
𝑙𝑏𝑜𝑏
𝑆𝑐𝑢𝑒𝑛𝑐

 4-125 

avec : 

𝜌𝑐𝑢(𝑇) = 𝜌𝑐𝑢𝑖(1+ 𝛼𝑐𝑢(𝑇 − 𝑇𝑐𝑢𝑖)) 4-126 

avec 𝜌𝑐𝑢𝑖 la résistivité du cuivre [Ω𝑚] connue pour une température initiale, 𝛼𝑐𝑢 le coefficient fonction de la 
température et du matériau. Nous calculons également la résistance « AC », car la fréquence du fondamental des 
courants d’alimentation est comprise entre 400𝐻𝑧 et 533𝐻𝑧, soit : 

𝑅𝑒𝑛𝑟𝑎𝑐 = 𝑅𝑒𝑛𝑟𝑑𝑐𝑘𝑟𝑎𝑐 4-127 

avec 𝑘𝑟𝑎𝑐 un coefficient de correction qui rend compte de l’effet de la fréquence sur la valeur de la résistance, en 
tenant compte de l’effet peau et de la profondeur de pénétration, en fonction du nombres de couches du bobinage, 
du pas de bobinage, du diamètre des fils, du nombre de conducteurs superposés dans une encoche, de la largeur 
d’encoche, de la transposition des têtes de bobines et de la densité de cuivre, en fonction de la température, et dont 
les relations sont issues de [40]. Finalement, la résistance entre phases pour un couplage étoile est donnée par : 

𝑅𝑝ℎ𝑎𝑠𝑒 = 2𝑅𝑒𝑛𝑟𝑎𝑐 4-128 

Selon [184], nous pouvons à présent déduire classiquement en RPS à partir des relations simplifiées de la 
MSAPDE à aimants montés en surface, la tension de phase par : 

𝑉𝑘𝑒 = 𝑅𝑝ℎ𝑎𝑠𝑒𝐼𝑘𝑒 + 𝑗𝑋𝑠𝐼𝑘𝑒 + 𝑒𝑘𝑒 4-129 

soit, en considérant le courant en phase avec la FEM : 

𝑉𝑘𝑒 = ((𝑒𝑘𝑒 +𝑅𝑝ℎ𝑎𝑠𝑒𝐼𝑚)
2
+ (𝑋𝑠𝐼𝑚)

2)

1
2 4-130 

avec 𝑋𝑠 la réactance synchrone 𝑋𝑠 = 𝜔𝑠𝐿𝑐𝑠, 𝑉𝑘𝑒 la tension de la phase k de l’étoile e. A partir de la relation (4-130), 
on en déduit aussi le facteur de puissance de la machine : 

𝐹𝑝 =
𝑒𝑘𝑒 +𝑅𝑝ℎ𝑎𝑠𝑒𝐼𝑚

𝑉𝑘𝑒
 4-131 

Nous terminons la procédure de dimensionnement par le calcul du rendement et des pertes. Nous 
considérons uniquement les pertes joules volumiques du stator au sein du bobinage qui s’expriment en fonction 
de la densité de courants et de la résistivité des conducteurs. Les pertes Joule volumiques admissibles imposent 
donc une limite sur le produit 𝐴𝑚 𝐽𝑚, qui traduit en première approche, l’échauffement maximal admissible selon 
le type de refroidissement de la machine. Elles sont données par : 

𝑃𝑗 = ∭ 𝜌𝑐𝑢 𝐽𝑐𝑢
2 𝑑𝑣

𝑣𝑜𝑙 𝑑𝑒 
𝑐𝑢𝑖𝑣𝑟𝑒

= 𝜌𝑐𝑢 𝐽𝑐𝑢
2 𝑉𝑐𝑢 = 𝜌𝑐𝑢 𝐽𝑐𝑢

2 (𝑉𝑐𝑢𝑡𝑒𝑡 +𝑉𝑐𝑢𝑒𝑛𝑐) = 𝜌𝑐𝑢 𝐽𝑐𝑢
2 𝐾𝑡𝑒𝑡𝑉𝑐𝑢𝑒𝑛𝑐 = 𝜌𝑐𝑢 𝐽𝑐𝑢𝑒𝑛𝑐

2 𝐾𝑡𝑒𝑡𝑘𝑟𝑆𝑒𝑛𝑐𝑙𝑏𝑜𝑏

= 2𝜋𝑅𝑠𝐿𝑓𝜌𝑐𝑢(𝑇)𝐾𝑡𝑒𝑡 𝐽𝑐𝑢𝑒𝑛𝑐𝐴𝑚 

4-132 

ou bien, classiquement, par : 

𝑃𝑗 = 𝑞𝑡𝑜𝑡𝑅𝑒𝑛𝑟𝑎𝑐𝐼𝑚
2 = 2𝜋𝑅𝑠𝑙𝑏𝑜𝑏𝜌𝑐𝑢(𝑇)𝑘𝑟𝑎𝑐𝑘𝑘𝑤1𝐽𝑐𝑢𝑒𝑛𝑐𝐴𝑚 4-133 

avec 𝐾𝑡𝑒𝑡 =
𝑙𝑏𝑜𝑏

𝐿𝑓𝑁𝑘𝑒
 le coefficient des têtes de bobines, qui dépend du type de bobinage et de la géométrie de la 

machine. Selon l’hypothèse simplificatrice d’absence de courants induits dans les aimants et la frette au rotor, 
seules les dents et la culasse au stator sont censées canaliser le champ qui dépend du temps et crée des pertes fer 
[212]. Plusieurs formulations des pertes Fer sont présentées dans la littérature selon un compromis attendu, c’est-
à-dire, entre une facilité d’utilisation et une précision des calculs. Nous retiendrons pour notre modèle une 
formulation simplifiée des pertes valable en régime sinusoïdal, selon [213], par : 

𝑃𝑓 = 𝑀𝑑(𝐾𝐻𝑦𝑠𝑡𝜔𝑠〈𝐵𝑓𝑑
𝑛〉 + 𝐾𝐹𝑜𝑢𝑐𝜔𝑠²〈𝐵𝑓𝑑

2〉) + 𝑀𝑐𝑠(𝐾𝐻𝑦𝑠𝑡𝜔𝑠〈𝐵𝑓𝑐
𝑛〉 + 𝐾𝐹𝑜𝑢𝑐𝜔𝑠²〈𝐵𝑓𝑐

2〉) 4-134 

avec 𝑀𝑑 la masse des dents, 𝑀𝑐𝑠 la masse de la culasse statorique, 𝐾𝐻𝑦𝑠𝑡 le coefficient d’hystérésis caractéristique 
d’un matériau donné, 𝐾𝐹𝑜𝑢𝑐 le coefficient de Foucault caractéristique d’un matériau donné, 𝜔𝑠 la pulsation 
électrique, 𝐵𝑓𝑑 l’induction moyenne dans les dents, 𝐵𝑓𝑐 l’induction moyenne dans la culasse, 𝑛 un paramètre 
compris entre 0.5 et 2.  
 

Concernant les pertes prises en compte, le couple de frottement visqueux est défini par : 
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𝑇𝑝 = 𝑘𝑓𝑟𝛺 4-135 

avec 𝑘𝑓𝑟 le coefficient de frottement visqueux mécanique qui lie le couple de pertes à la vitesse de rotation 
mécanique du rotor. Le couple des pertes de charge pour l’application visée est défini par : 

𝑇𝑟 = 𝑘𝑝𝑟𝛺² 4-136 

avec 𝑘𝑝𝑟 le coefficient de pertes hydrodynamiques qui lie le couple résistant à la vitesse de rotation mécanique du 
rotor. Le rendement est calculé de la même manière qu’au paragraphe (3.4.2.1), à partir de la relation (3-79), soit : 

∑𝑃𝑒𝑟𝑡𝑒𝑠 = 𝑃𝐹𝑒𝑟 +𝑃𝐽 +𝑃ℎ𝑦𝑑 +𝑃𝑓𝑟𝑜𝑡𝑡 4-137 

 

 Aspects thermiques 

Afin d’éviter le vieillissement prématuré des isolants électriques du bobinage et le risque de démagnétiser 
les aimants au rotor, la problématique thermique doit être prise en compte au cours du dimensionnement de la 
machine. Le calcul des différentes pertes dans la machine permet de définir les différentes sources de chaleur. A 
l’aide d’un modèle monodimensionnel basé sur des hypothèses simplificatrices, il est possible de calculer en un 
point précis, l’élévation de température [214]. D’autre part, l’échauffement de la machine dépend également de sa 
capacité à évacuer vers l’extérieur la chaleur produite. Pour le cas simplifié d’une machine dont le stator représente 
une surface de dissipation extérieure où transite la totalité du flux de chaleur généré par les différentes pertes 𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙, 
il est possible d’obtenir la température de fonctionnement ou d’équilibre, définie par : 

𝑇𝑓 =
𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙

ℎ𝑒𝑥𝑡. 𝑆𝑒𝑥𝑡
+𝑇𝑎𝑚𝑏 4-138 

avec ℎ𝑒𝑥𝑡 le coefficient de convection extérieure 𝑊/(𝑚2. 𝐾), qui dépend du type de refroidissement de la machine, 
c'est-à-dire, forcé, naturel et liquide, donné par : 

ℎ𝑒𝑥𝑡 =
∑𝑃𝑒𝑟𝑡𝑒𝑠(𝑇)

𝑆𝑒𝑥𝑡𝛥𝑇𝑒𝑥𝑡
 4-139 

avec 𝑆𝑒𝑥𝑡 la surface totale extérieure d’échange et Δ𝑇𝑒𝑥𝑡 l’élévation de température admissible.  
 

Néanmoins, dans les cas d’applications embarquées exigeant des cycles de fonctionnement thermique 
variables ou lorsque la structure de la machine sort des connaissances du retour par expérience du concepteur, la 
connaissance des flux de chaleur et des températures en des points donnés requiert un modèle thermique plus 
élaboré. Sur la base de la résolution par différences finies, ou par EF, des EDP non linéaires couplées traduisant 
les différents modes d’échange de chaleur existant au sein d’une machine, il est possible de déterminer les 
températures de fonctionnement en un point précis de la machine par une approche nodale. Cependant, vu de la 
complexité de la résolution de ces équations et du temps nécessaire pour effectuer plusieurs itérations de 
dimensionnement, il est parfois préférable de recourir à un modèle équivalent de type circuit électrique analogue. 
Dans le cas des structures simplifiées, cette méthode classique permet d’évaluer rapidement et avec une bonne 
précision les différentes températures.  
 

Nous avons donc procédé à une vérification des niveaux de température dans les endroits critiques de la 
machine à partir d’un modèle très simplifié, radial, unidirectionnel, analytique et numérique. Le modèle regroupe 
le rotor et le stator pour un mode de fonctionnement dimensionnant, c'est-à-dire, en marche continue permanente 
à sec, à vitesse nominale, et à courant limité. En effet, en fonctionnement normal, l’application consiste à immerger 
le moteur dans un fluide. Dans ce cas, l’écoulement du fluide à travers l’entrefer constitue un puits de chaleur. 
Pour le mode de fonctionnement dimensionnant, nous considérons, selon le cahier des charges, une température 
ambiante de 70°𝐶. Nous fixons une température maximale de 180°𝐶 pour le bobinage, soit un échauffement 
admissible de 110°𝐶. Cet échauffement est déterminé en fonction de la tenue en température des isolants des 
conducteurs et des isolants de fond d’encoches. A partir du cahier des charges, nous utilisons une classe d’isolation 
des conducteurs de type H. Les pertes Joules sont calculées pour une résistivité du cuivre correspondant à une 
température de 180°𝐶 et pour un courant limité, imposé par le mode de fonctionnement à sec à quelques ampères. 
Afin de déterminer les paramètres des éléments du circuit équivalent de chaque région, nous reprenons les 
caractéristiques des matériaux à partir du cahier des charges de la machine existante de Zodiac. Les tôles du stator 
sont de type FeSi NO20, le rotor en Inox magnétique est massif, les aimants sont de type Sm2Co17, la frette 
conductrice de type Inconel 718, l’isolant d’encoche de type Nomex 410, la résine de surmoulage dans les encoches 
de type Eccobond et enfin la chemise de protection de type PEEK. 
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Pour le mode de fonctionnement dimensionnant en thermique, nous avons pu estimer et vérifier les 
niveaux de température des régions constitutives de la machine, ainsi que la durée maximale avant de dépasser les 
limites de température de l’isolant des bobinages. 
 

 Conclusion 

En résumé, le dimensionnement classique en couple dépend du volume des parties actives et du volume 
du rotor, ainsi que de l’épaisseur d’entrefer qui doit être la plus faible possible. L’épaisseur d’aimants améliore la 
densité de couple, mais pour des raisons économiques, elle doit rester raisonnablement faible. Par conséquent, la 
densité de courants peut être augmentée dans les limites de l’échauffement admissible. Le couple volumique ou 
massique doit être amélioré, sans que ce soit au détriment du comportement global de la machine et donc d’une 
augmentation des pertes dans la machine. A partir des fonctions de distribution spatiale des conducteurs, pour une 
solution particulière de bobinage, des courants d’alimentation, de l’induction des aimants dans l’entrefer et des 
paramètres du cahier des charges de l’application visée, nous avons développé un programme de dimensionnement 
en RPS d’une MSAPDE, capable de fournir l’ensemble des données géométriques et pertes de la machine. La 
vérification et la validation du modèle a été menée sur une machine Zodiac existante, à partir des données d’entrée 
du cahier des charges de l’application. Les résultats de la comparaison obtenus sont résumés dans le Tableau 57 
ci-dessous. Le modèle fournit des résultats relativement satisfaisants concernant les dimensions et la masse de la 
machine. Concernant les pertes, les résultats obtenus sont plus mitigés en raison des pertes Fers qui présentent un 
écart très importants. 

Tableau 57 : Résultats de dimensionnement 

Paramètres de sortie Ecarts par rapport à la 
machine existante [%] 

𝐿𝑓  [𝑚𝑚]  −1.5 
𝑅𝑒𝑥𝑡  [𝑚𝑚] −2.3 
𝑅𝑠  [𝑚𝑚] −3.1 
𝐻𝑠2 [𝑚𝑚] −6.5 
𝑒 [𝑚𝑚] −7.1 
ℎ𝑎 [𝑚𝑚] −13.8 
𝑃𝑗 [𝑊] −12.2 
𝑃𝐹  [𝑊] −46.5 
𝑀𝑡𝑜𝑡  [𝑘𝑔] −11.9 

 

4.5 Effet des courants induits sur les paramètres 
d’inductance en fonction de la fréquence 

Les aimants présents au rotor ont été considérés non conducteurs jusqu’à présent afin de simplifier la 
problématique de résolution analytique des modèles analytiques précédents et du processus de dimensionnement 
en couple. Cependant, dans le cadre de notre application, les aimants sont de nature Samarium Cobalt (SmCo), 
conducteurs, montés, collés en surface du rotor, nécessitent la mise en œuvre d’une frette pour les maintenir. 
Généralement, la frette est de nature métallique et conductrice. Selon les relations constitutives des matériaux 
isotropes, les aimants peuvent donc être le siège de courants induits. Ces courants induits, qui s’opposent 
naturellement à la source qui leur a donné naissance, c'est-à-dire, les courants d’alimentation au stator, peuvent 
constituer une perturbation des paramètres d’inductances de la machine en modifiant la valeur d’induction 
d’entrefer due aux courants d’alimentation. En fonction d’une séquence de bobinage choisie, les courants induits 
peuvent être plus ou moins importants. Par exemple, le choix d’un bobinage à encochage fractionnaire provoque 
une augmentation des pertes par courants induits dans les aimants et dans la frette, qui résulte de la création de 
sous-harmoniques d’espace. La fréquence fondamentale des courants d’alimentation, ainsi que la fréquence de 
découpage de la commande MLI, influent également sur le niveau des courants induits. 

Afin de faciliter le choix du concepteur et pouvoir comparer des solutions particulières de bobinage entre 
elles selon des critères de conception supplémentaires, nous avons décidé d’étudier les courants induits dans la 
frette et dans les aimants. Etant donné les hypothèses prises au paragraphe (2.2) et le modèle analytique de la 
machine développé au paragraphe (2.5), nous avons fait le choix de développer un module additionnel qui s’intègre 
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directement au modèle existant pour des raisons de rapidité et de simplicité. Cette extension se base sur la 
considération des courants induits au rotor comme une densité linéique de courants à la surface de la frette, 
méthode utilisée précédemment par [135] puis [136]. Nous analyserons les courants induits dans la frette 
analytiquement et nous utiliserons un modèle numérique de la machine afin d’étudier les courants induits dans les 
aimants. En effet, par cette approche simplifiée, nous nous affranchissons de la résolution de l’équation de 
diffusion dans une couche de matériau donnée. Or, la couche d’aimants ne peut être réellement considérée comme 
homogène, étant donnée son épaisseur et l’alternance d’air et de matériau. Nous ne pouvons donc pas inclure les 
aimants avec suffisamment de précision, contrairement à la frette, qui respecte relativement bien les hypothèses 
du cadre de notre modélisation. D’autre part, dans [135], [136], les auteurs ont déjà modélisé les courants induits 
dans une couche d’aimants à l’aide d’une densité linéique de courants superficiels équivalente pour une unique 
solution particulière de bobinage à pas diamétral ou à pas raccourci. Les résultats analytiques obtenus ont révélé 
des écarts très importants, parfois supérieurs à 30% en comparaison avec ceux obtenus par simulations aux E.F..  

Nous comparons alors plusieurs solutions particulières de bobinage en fonction du niveau de courants 
induits et pertes par courants induits dans la frette, puis nous procéderons à une vérification du niveau des courants 
induits dans les aimants à l’aide d’un modèle numérique. Pour terminer, ce module additionnel va nous permettre 
également d’observer les effets des courants induits sur les paramètres d’inductance en fonction de la fréquence 
grâce aux relations développées précédemment au paragraphe (2.5.4.1). Nous pourrons, en fonction des résultats, 
décider de modifications technologiques sur les aimants et/ou sur la nature de la frette dans l’éventualité où la 
fonction coupleur magnétique serait compromise par la présence des courants induits. 
 

 Expression du potentiel vecteur magnétique et résolution de 
l’équation du champ 

La prise en compte des courants induits dans la frette nécessite quelques modifications du modèle 
initialement développé au paragraphe (2.5). Les hypothèses prises restent identiques. Compte tenu des explications 
données en introduction, nous ne considérons pas les aimants et nous négligeons les courants induits dans la zone 
correspondante. Nous remplaçons les aimants par de l’air et nous considérons une densité linéique de courants  
superficiels équivalente à la surface de la frette. La frette est assimilée à une couche homogène conductrice. Nous 
supposons donc que seul le champ des courants d’alimentation au stator contribue à la création des courants induits 
dans la frette et nous négligeons la modulation du champ des aimants dans l’entrefer due à la présence des dents 
au stator. Toujours dans le cadre de l’approximation des états quasi-stationnaires, le modèle basé sur les équations 
de Maxwell en régime quasi-statique, équations rappelées par les relations (2-60 et 2-62), ainsi que sur les lois 
constitutives de chaque milieu, également rappelées par les relations (2-59 et 2-64), doit à présent, inclure le 
nouveau milieu que constitue la frette, la loi constitutive correspondante, ainsi que l’équation de Maxwell-
Faraday par : 

𝑗 = 𝜎𝑓𝑟𝑒𝑡  �⃗⃗� 4-140 

avec : 

𝑟𝑜𝑡⃗⃗⃗⃗⃗⃗⃗�⃗⃗� = −
𝜕 �⃗⃗�

𝜕𝑡
 4-141 

avec 𝐸 le champ électrique [𝑉/𝑚]. Compte tenu des hypothèses formulées et de l’invariance par translation 
précédemment admise, le champ électrique est nécessairement dirigé selon l’axe 𝑂𝑧. Les courants induits sont 
localisés dans le référentiel du rotor au sein duquel le milieu conducteur est fixe par rapport au champ tournant 
créé au stator. En supposant une différence de potentiels nulle aux frontières de la frette et en se plaçant dans le 
référentiel rotorique, le champ électrique peut s’exprimer par la relation scalaire suivante : 

𝐸𝑟 = −
𝜕𝐴𝑟
𝜕𝑡

 4-142 

soit : 

𝑗𝑟𝑟(𝜃𝑟 , 𝑡) = −𝜎𝑓𝑟𝑒𝑡
𝜕 𝐴𝑟
𝜕𝑡

|
𝑅𝑎

 4-143 

avec 𝑗𝑟𝑟 la densité linéique de courants induits dans la frette exprimée dans le repère rotorique, 𝜎𝑓𝑟𝑒𝑡   la conductivité 
superficielle de la frette [𝑆]. Cette approche nous permet de simplifier le problème et nous évite de traiter une 
formulation dynamique beaucoup plus « lourde » à résoudre. Le problème revient donc à déterminer la distribution 
linéique des courants induits à la surface de la frette. En appliquant le théorème de superposition, le potentiel 
vecteur magnétique 𝐴𝑟 correspond à la somme du potentiel vecteur dans l’entrefer du champ dû aux courants 
d’alimentation statoriques et aux courants induits dans la frette, soit : 
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𝑗𝑟𝑟(𝜃𝑟 , 𝑡) = −𝜎𝑓𝑟𝑒𝑡 (
𝜕𝐴𝑟𝑒𝑐𝑠(𝑅𝑎 , 𝜃𝑟 , 𝑡)

𝜕𝑡
+
𝜕 𝐴𝑟𝑒𝑐𝑖(𝑅𝑎 , 𝜃𝑟 , 𝑡)

𝜕𝑡
)|
𝑅𝑎

 4-144 

avec 𝐴𝑟𝑒𝑐𝑠  le potentiel vecteur obtenu en présence des courants d’alimentation au stator dans la zone de l’entrefer 
exprimé dans le référentiel rotorique et 𝐴𝑟𝑒𝑐𝑖 le potentiel vecteur obtenu en présence des courants induits dans la 
frette dans la zone de l’entrefer exprimé dans le référentiel rotorique. 

 
Figure 4-7 : Représentation simplifiée de la machine pour l’application du calcul analytique 

D’une manière générale, la densité linéique de courants au stator est définie par la relation (2-65). Le rotor et la 
frette tournent à la vitesse mécanique constante 𝛺. La résolution de l’équation (4-144) amène à rechercher une 
solution harmonique pour la densité linéique de courants induite au rotor, de la même forme que la densité linéique 
de courants au stator, donnée par les relations (2-91 à 2-94), et exprimée dans le référentiel statorique, soit : 

𝑗𝑟𝑐(𝜃, 𝑡) =∑∑ ∑ ∑𝐽𝑟𝑐𝑚𝑛

∞

𝑛=1

𝑐𝑜𝑠 (𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏(𝜃 − 𝜃0) − (𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏 ±𝑚𝑝)(𝑠 − 1)𝜙𝑒 ±𝑚𝜔𝑠𝑡 − (𝑛 ±𝑚)(𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞

∞

𝑚=1

𝑞

𝑘=1

𝑒

𝑠=1

+𝛤𝑟𝑚𝑛) 

4-145 

𝑗𝑟𝑠(𝜃, 𝑡) =∑∑ ∑ ∑𝐽𝑟𝑠𝑚𝑛

∞

𝑛=1

𝑠𝑖𝑛(𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏(𝜃 − 𝜃0) − (𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏 ±𝑚𝑝)(𝑠 − 1)𝜙𝑒 ±𝑚𝜔𝑠𝑡 − (𝑛 ± 𝑚)(𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞

∞

𝑚=1

𝑞

𝑘=1

𝑒

𝑠=1

+𝛤𝑟𝑚𝑛) 

4-146 

𝑗𝑟𝑐(𝜃, 𝑡) et 𝑗𝑟𝑠(𝜃, 𝑡) correspondent aux séries harmoniques de la densité linéique de courants induits dans la frette, 
exprimée dans le référentiel statorique, 𝐽𝑟𝑐𝑚𝑛 , 𝐽𝑟𝑠𝑚𝑛 l’amplitude des composantes harmoniques des courants induits 
et 𝛤𝑟𝑚𝑛 le déphasage des courants induits par rapport aux courants d’alimentation qui constituent respectivement 
les inconnues à déterminer. Il suffira d’effectuer un changement de variable par la relation (2-2), pour exprimer 
les grandeurs du repère statorique dans le repère rotorique. 
 

A partir des hypothèses, le potentiel vecteur magnétique possède toujours qu’une seule composante non 
nulle selon l’axe 𝑂𝑧 notée 𝐴. Etant donné notre problème, nous considérons uniquement le milieu de l’entrefer. 
L’EDP gouvernant 𝐴 est rappelée par : 

𝜕²𝐴

𝜕𝑟²
+
1

𝑟

𝜕𝐴

𝜕𝑟
+
1

𝑟²

𝜕²𝐴

𝜕𝜃²
= 0 4-147 

Les conditions limites et les conditions de continuité sont toujours définies entre les deux milieux de manière à 
exprimer les conditions de continuité sur le champ radial 𝐵𝑟 et tangentiel 𝐻𝜃. Au niveau des limites de surface pour 
𝑟 = 𝑅𝑎 le rayon extérieur de la frette et 𝑟 = 𝑅𝑠𝑐  le rayon interne du stator corrigé, nous avons : 

(
𝜕𝐴𝑒
𝜕𝑟

)
𝑟=𝑅𝑠𝑐

= −𝜇𝑒𝑗𝑠(𝜃, 𝑡)      𝑒𝑡       (
𝜕𝐴𝑎
𝜕𝑟

)
𝑟=𝑅𝑎

= 0  4-148 

𝐴𝑒 correspond à la valeur du potentiel vecteur 𝐴 dans la zone de l’entrefer et 𝐴𝑎 à la valeur du potentiel vecteur 𝐴 
dans la région des AP. Les courants d’alimentation interviennent toujours dans les conditions sur la frontière du 
domaine d’étude dans la condition de continuité du champ tangentiel. Les courants induits interviennent dans les 
conditions de passage entre le milieu des aimants considérés comme de l’air et l’entrefer. Au niveau des interfaces 
nous avons donc : 

(
𝜕𝐴𝑒
𝜕𝜃

)
𝑟=𝑅𝑎

= (
𝜕𝐴𝑎
𝜕𝜃

)
𝑟=𝑅𝑎

  4-149 
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et :  

(
𝜕𝐴𝑒
𝜕𝑟

)
𝑟=𝑅𝑎

= (
𝜕𝐴𝑎
𝜕𝑟

)
𝑟=𝑅𝑎

− 𝜇0𝑗𝑟(𝜃, 𝑡) 4-150 

Les surfaces du domaine d’étude sont toujours à coordonnées constantes et nous utilisons à nouveau la méthode 
de séparation des variables pour résoudre le Laplacien (4-147). Nous en déduisons séparément les solutions 
particulières du potentiel vecteur magnétique 𝐴 pour chaque 𝑚𝑖𝑙𝑖𝑒𝑢𝑖 du domaine d’étude, harmonique par 
harmonique en fonction de 𝑟 et 𝜃 : 

𝐴𝑖(𝑟, 𝜃) = ∑[[𝑎𝑖𝑛𝑟
𝑛𝛾 + 𝑏𝑖𝑛𝑟

−𝑛𝛾 + 𝛼1𝑛(𝑟)]cos(𝑛𝛾𝜃) + [𝑐𝑖𝑛𝑟
𝑛𝛾 + 𝑑𝑖𝑛𝑟

−𝑛𝛾 +𝛼2𝑛(𝑟)] sin(𝑛𝛾𝜃)]

∞

𝑛=1

 4-151 

A partir des équations (4-147) et (4-148 à 4-151), les valeurs des constantes 𝑎𝑖𝑛, 𝑏𝑖𝑛, 𝑐𝑖𝑛, 𝑑𝑖𝑛 sont identifiées en 
résolvant un à un les deux systèmes (4-152 et 4-153) formés pour les courants d’alimentation et les courants induits. 
Nous résolvons séparément le problème avec les courants d’alimentation au stator seuls, puis avec les courants 
induits dans la frette seuls. Etant donné que le problème formulé est supposé linéaire, en appliquant le principe de 
superposition, la solution générale du potentiel vecteur magnétique est obtenue. 

 Pour les courants induits seuls : 

{
𝑅{𝐶𝑐} = {𝑆𝑐𝑐𝑖}

𝑅{𝐶𝑠} = {𝑆𝑠𝑐𝑖}
 4-152 

 Pour les courants d’alimentation seuls : 

{
𝑅{𝐶𝑐} = {𝑆𝑐𝑐}

𝑅{𝐶𝑠} = {𝑆𝑠𝑐}
 4-153 

avec : 

{𝐶𝑐}
𝑇 = {𝑎𝑒𝑛, 𝑏𝑒𝑛 , 𝑎𝑎𝑛 , 𝑏𝑎𝑛} 4-154 

{𝐶𝑠}
𝑇 = {𝑐𝑒𝑛 , 𝑑𝑒𝑛 , 𝑐𝑎𝑛 , 𝑑𝑎𝑛} 4-155 

avec : 

{𝑆𝑐𝑐𝑖}
𝑇 = {0 ,−

𝜇0𝑅𝑎
𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏

𝑗𝑟𝑐(𝜃, 𝑡),    0,   0} 4-156 

{𝑆𝑠𝑠𝑖}
𝑇 = {0 , −

𝜇0𝑅𝑎
𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏

𝑗𝑟𝑐(𝜃, 𝑡),     0,   0} 4-157 

{𝑆𝑐𝑐}
𝑇 = {−

𝜇𝑒𝑅𝑠𝑐
𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏

𝑗𝑠𝑐(𝜃, 𝑡),   0,   0,   0} 4-158 

{𝑆𝑠𝑐}
𝑇 = {−

𝜇𝑒𝑅𝑠𝑐
𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏

𝑗𝑠𝑠(𝜃, 𝑡),   0,   0,   0} 4-159 

La matrice 𝑅 est donnée par la relation (2-95), les composantes harmoniques de la densité linéique de courants au 
stator 𝑗𝑠𝑐 et 𝑗𝑠𝑠 sont données par les relations (2-91 à 2-94). Après avoir déterminé les constantes du potentiel 
vecteur magnétique, nous pouvons résoudre l’équation (4-144) et identifier les termes 𝐽𝑟𝑐𝑚𝑛 , 𝐽𝑟𝑠𝑚𝑛, 𝛤𝑟𝑚𝑛 des 
courants induits, soit : 

𝛤𝑟𝑚𝑛 = tan−1 (
−1

𝜅2(±𝑚𝜔𝑠 − 𝑛𝑝𝛺)
) 4-160 

𝐽𝑟𝑐𝑚𝑛 =
𝜅1 𝐽𝑐𝑚𝑛

±  (±𝑚𝜔𝑠 − 𝑛𝑝𝛺)

𝑠𝑖𝑛(𝛤𝑟𝑚𝑛) − 𝜅2(±𝑚𝜔𝑠 − 𝑛𝑝𝛺)𝑐𝑜𝑠(𝛤𝑟𝑚𝑛)
 4-161 

 𝐽𝑟𝑠𝑚𝑛 =
𝜅1 𝐽𝑠𝑚𝑛

±  (±𝑚𝜔𝑠 − 𝑛𝑝𝛺)

𝑠𝑖𝑛(𝛤𝑟𝑚𝑛) − 𝜅2(±𝑚𝜔𝑠 − 𝑛𝑝𝛺)𝑐𝑜𝑠(𝛤𝑟𝑚𝑛)
 4-162 

avec : 

𝜅1 =
𝜇0𝜎𝑓𝑟𝑒𝑡( 𝑅𝑟

−2𝑛𝑝𝑅𝑎
𝑛𝑝 +𝑅𝑎

−𝑛𝑝)

𝑏1
 4-163 
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𝜅2 = −
𝜇0𝜎𝑓𝑟𝑒𝑡𝑏5( 𝑅𝑠𝑐

−2𝑛𝑝𝑅𝑎
𝑛𝑝 +𝑅𝑎

−𝑛𝑝)

𝑏2𝑏5− 𝑏3𝑏4
 4-164 

avec 𝑏1 à 𝑏5 les constantes géométriques, données par : 

𝑏1 = 𝑛𝑝(𝑅𝑟
−2𝑛𝑝𝑅𝑠𝑐

𝑛𝑝−1− 𝑅𝑠𝑐
−𝑛𝑝−1) 4-165 

𝑏2 = 𝑛𝑝(𝑅𝑠𝑐
−2𝑛𝑝𝑅𝑎

𝑛𝑝−1 −𝑅𝑎
−𝑛𝑝−1) 4-166 

𝑏3 = 𝑛𝑝( 𝑅𝑟
−2𝑛𝑝𝑅𝑎

𝑛𝑝−1 −𝑅𝑎
−𝑛𝑝−1) 4-167 

𝑏4 = (𝑅𝑠𝑐
−2𝑛𝑝𝑅𝑎

𝑛𝑝 + 𝑅𝑎
−𝑛𝑝) 4-168 

𝑏5 = (𝑅𝑟
−2𝑛𝑝𝑅𝑎

𝑛𝑝 + 𝑅𝑎
−𝑛𝑝) 4-169 

𝐽𝑐𝑚𝑛
±  , 𝐽𝑠𝑚𝑛±  sont donnés par les relations (2-93 et 2-94).  

 
A partir de l’équation (2-116) précédente, si 𝐴𝑒(𝑅𝑎 , 𝜃, 𝑡) correspond à la solution du potentiel vecteur en présence 
des courants d’alimentation au stator et des courants induits dans la zone de l’entrefer, les inductances propres et 
mutuelles peuvent être définies à partir des relations (2-117 à 2-121), en tenant compte cette fois de l’effet des 
courants induits en fonction de la fréquence. 

 
Enfin, toujours en fonction de nos considérations, la modulation du champ des aimants dans l’entrefer 

due à la présence des dents au stator est négligée. Nous déterminons les pertes par courants induits dans la frette 
dues aux harmoniques de la densité linéique de courants au stator, grâce à la relation simplifiée suivante : 

𝑃𝑐𝑖 =
𝜌𝑓𝑟𝑒𝑡
𝑇

∫ ∭𝐽2𝑑𝑣 𝑑𝑡
𝑇

0

=
𝜌𝑓𝑟𝑒𝑡
𝑇

∫ ∫ 𝑗𝑟(𝜃, 𝑡)
2

2𝜋

0

𝑇

0

𝑑𝜃𝑑𝑡 4-170 

avec 𝜌𝑓𝑟𝑒𝑡 la résistivité de la frette, 𝑇 la période électrique de la densité surfacique de courants [𝐴/𝑚²] , soit, après 
calcul : 

𝑃𝑐𝑖 =
𝜋𝐿𝑓

𝑒𝑝𝑓𝑟𝜎𝑓𝑟𝑒𝑡
∑ ∑𝐽𝑟𝑐𝑚𝑛

2 + 𝐽𝑟𝑠𝑚𝑛
2

∞

𝑛=1

∞

𝑚=1

 4-171 

Grâce aux modifications apportées au modèle analytique initialement développé au paragraphe (2.5), nous 
pouvons à présent calculer les paramètres d’inductance en fonction des courants induits dans la frette, ainsi que 
les pertes par courants induits. En fonction d’une solution particulière de bobinage, nous sommes à même de 
pouvoir décider de choix technologiques et si les courants induits dans la frette présentent un désavantage pour la 
fonction coupleur magnétique. 
 

 Etude des variations des paramètres d’inductances en fonction des 
courants induits 

Afin de valider les résultats issus du modèle analytique, nous les avons classiquement comparés avec 
ceux issus d’un modèle numérique résolu avec un logiciel commercial aux E.F. « Jmag ». Cette fois, pour les 
besoins de la validation, contrairement au paragraphe (2.6), nous avons considéré une structure de machine 
simplifiée, représentée sur la Figure 4-8, qui reprend l’ensemble des hypothèses de simplification et qui constitue 
le cadre de notre modélisation. Nous remplaçons les bobinages par une densité linéique de courants équivalente, 
nous fixons une perméabilité très élevée pour les culasses, nous supprimons les encoches et nous négligeons les 
flux de fuites. Nous réalisons les simulations numériques à rotor bloqué en magnéto-harmonique et nous 
considérons donc les courants d’alimentation purement sinusoïdaux pour des valeurs spécifiques de fréquence. 
Concernant la validation de la méthode développée, nous débutons par le calcul des paramètres d’inductances 
d’une machine bipolaire à 24 encoches, dont les valeurs des paramètres conceptuels ont été choisies arbitrairement.  
Pour l’étude des paramètres d’inductances en fonction des courants induits uniquement dans la frette et, dans un 
dernier paragraphe (4.5.2.2), uniquement dans les aimants, nous utiliserons les solutions de bobinage candidates à 
l’intégration de la fonction coupleur magnétique étudiées au paragraphe (5.3). Il s’agit des solutions n°3 et n°4, 
qui correspondent respectivement à un bobinage double étoile à encochage fractionnaire, dont les étoiles sont 
déphasées de 180° et à un bobinage double étoile à encochage fractionnaire, dont les étoiles sont en phase. Pour 
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pouvoir comparer notre modèle analytique au modèle numérique, nous modifions également l’expression de la 
densité linéique de courants au stator, donnée par la relation (2-65), avec une formulation des courants 
d’alimentation donnée par la relation (2-66). Cela conduit à une écriture des termes de la décomposition en séries 
de Fourier de la densité linéique de courants au stator, tel que : 

𝑗𝑠𝑐(𝜃, 𝑡) =∑∑∑𝐽𝑐𝑛

∞

𝑛=1

𝑐𝑜𝑠 (𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏(𝜃 − 𝜃0) − (𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏 ± 𝑝)(𝑠 − 1)𝜙𝑒 ±𝜔𝑠𝑡 − (𝑛 ± 1)(𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞
)

𝑞

𝑘=1

𝑒

𝑠=1
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𝑗𝑠𝑠(𝜃, 𝑡) =∑∑∑𝐽𝑠𝑛

∞

𝑛=1

𝑠𝑖𝑛(𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏(𝜃 − 𝜃0) − (𝑛𝑇𝑏𝑜𝑏 ± 𝑝)(𝑠 − 1)𝜙𝑒 ±𝜔𝑠𝑡 − (𝑛 ± 1)(𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞
)

𝑞

𝑘=1

𝑒

𝑠=1
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avec : 

𝐽𝑐𝑛 =
𝐶𝑐𝑛𝐼𝑠
2

       𝑒𝑡       𝐽𝑠𝑛 =
𝐶𝑠𝑛𝐼𝑠
2

 4-174 

Les séries harmoniques de la densité linéique de courants induits dans la frette, données par les relations (4-145 et 
4-146), sont également modifiées. Dans le modèle analytique, nous considérons aussi le rotor fixe. Afin de 
respecter le cahier des charges, les paramètres de la machine utilisés pour ces études de cas correspondent à ceux 
du démonstrateur réalisé au paragraphe (5.5). Le démonstrateur est basé sur certaines dimensions géométriques de 
la machine Zodiac existante. 

 
Figure 4-8 : Structure simplifiée de la machine pour le modèle numérique 

4.5.2.1 Etude des paramètres d’inductances en considérant la frette uniquement 

4.5.2.1.a    Validation pour un cas quelconque 

Nous commençons donc la phase de validation sur un « cas d’école ». Nous calculons et comparons les 
valeurs des paramètres d’inductances pour deux valeurs de fréquence. De manière à observer correctement les 
courants induits, nous prenons soin de mailler l’entrefer suffisamment finement et nous choisissons une taille des 
triangles, qui constituent les mailles de la frette, en fonction de la fréquence des courants d’alimentation par la 
relation : 

𝑒𝑚𝑚𝑖𝑛
=

1

√𝜇0𝜎𝑓𝑟𝑒𝑡𝜋𝑓
 4-175 

avec 𝑓 la fréquence des courants d’alimentation. La taille minimale d’un triangle est donnée par : 

𝑇𝑡𝑚𝑖𝑛 = 𝑒𝑚𝑚𝑖𝑛
𝑁𝑚𝑎 4-176 

avec 𝑁𝑚𝑎 le nombre de mailles selon l’épaisseur de la frette. Après analyse des Tableau 58 et Tableau 59, nous 
constatons que la méthode développée fournit des résultats satisfaisants. Les écarts de valeurs constatés entre les 
résultats issus du modèle analytique et les EF sont acceptables, grâce aux hypothèses prises, que ce soit pour le 
modèle numérique ou analytique. Le calcul analytique effectué sans les aimants, avec une densité linéique 
équivalente des courants induits localisée au centre de la frette, permet d’obtenir des résultats très proches de la 
réalité, comme le confirme la Figure 4-9. Effectivement, nous avons relevé pour différentes valeurs de fréquence 
les paramètres d’inductances propres et mutuelles. Les tendances des courbes observées sont similaires et les 
valeurs des écarts sont relativement acceptables. Sur la plage de fréquence de 50𝐻𝑧 à 2𝑘𝐻𝑧, l’erreur maximale reste 
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inférieure à 4.5% pour l’inductance propre, inférieure à 1.5% pour l’inductance mutuelle. Pour cette même plage 
de fréquences, nous avons également résumé sur la Figure 4-10, les différences de valeurs entre le modèle 
analytique et le modèle numérique. 
 

Tableau 58 : Paramètres d’inductances en considérant les courants induits dans la frette et une fréquence des 
courants d’alimentation de 50Hz  

 L avec jr [mH] 

2D 10.9 Ecart [%] 
EF 11.3 −3.5 

   
 M avec jr [mH] 

2D −4.04 Ecart [%] 
EF −4.04 0 

Tableau 59 : Paramètres d’inductances en considérant les courants induits dans la frette et une fréquence des 
courants d’alimentation de 400Hz  

 L avec jr [mH] 

2D 10.8 Ecart [%] 
EF 11.26 −4.1 

   
 M avec jr [mH] 

2D −4 Ecart [%] 
EF −3.94 −1.5 

 

  
(a) (b) 

Figure 4-9: Evolution des paramètres d’inductance en fonction de la fréquence [50𝐻𝑧 − 2𝑘𝐻𝑧] pour les 
valeurs calculées numériquement et analytiquement 

(a) Inductance propre (b) Inductance mutuelle 

  
(a) (b) 

Figure 4-10: Evolution de l’écart entre les valeurs calculées numériquement et analytiquement en fonction de 
la fréquence 

(a) Inductance propre (b) Inductance mutuelle 

4.5.2.1.b    Etude des paramètres d’inductances pour le démonstrateur 

Pour la prise en compte d’une harmonique de courant spécifique dans la création des courants induits 
dans la frette, qui correspond, par exemple, à un multiple de la fréquence de découpage de l’onduleur, nous 
considérons que l’harmonique de courant de rang ℎ pour une phase, à une fréquence donnée, peut être définie par : 
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𝑖ℎ(𝑡) = 𝐼𝑠  𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑠ℎ𝑡 − 𝜓𝐼,ℎ) 4-177 

Pour trois phases et l’obtention d’un champ tournant, nous considérons que l’harmonique de courant de rang ℎ 
d’une phase d’une étoile, peut s’écrire de la façon suivante : 

𝑖𝑘𝑒ℎ(𝑡) = 𝐼𝑠  𝑐𝑜𝑠 (𝜔𝑠ℎ𝑡 − (𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞
− 𝑝(𝑠 − 1)𝜙𝑒) 4-178 

Pour le calcul des écarts sur les valeurs d’inductances déterminées pour une fréquence des courants d’alimentation 
de 20𝑘𝐻𝑧, qui correspond à une valeur classique de fréquence de commutation des interrupteurs du convertisseur 
avec commande MLI, nous nous sommes basés sur les paramètres d’inductances calculés sans les courants induits 
pour les mêmes configurations particulières de bobinage et machines, issues du Tableau 64. A partir de l’équation 
(2-116), 𝐴𝑒(𝑅𝑎 , 𝜃, 𝑡) correspond à la solution du potentiel vecteur en présence des courants d’alimentation au stator 
et au choix des courants induits dans la zone de l’entrefer. Les paramètres d’inductances peuvent être définis à 
partir des relations (2-117 à 2-121), en tenant compte de l’effet des courants induits en fonction de la fréquence. 

 
Tableau 60 : Paramètres d’inductances en considérant les courants induits dans la frette et une fréquence des 

courants d’alimentation de 20kHz  

 L avec jr [µH] 

 Sol III) Sol IV) Δ max [%] Δ moy [%] 
2D  55.9 137.2 −39 −33.5 

     
 M avec jr [µH] 
 Sol III) Sol IV) Δ max [%] Δ moy [%] 

2D −11.4/−39.1 −13.1/−37.6/0.9 −91 −59.9 
 

Cela nous donne une bonne tendance de l’évolution des paramètres d’inductance en fonction des courants 
induits et de la fréquence. A partir du Tableau 60, nous observons une diminution des paramètres d’inductances 
mutuelles supérieure aux paramètres d’inductances propres. Or, comme expliqué au paragraphe (4.3.1), ce sont 
précisément ces paramètres d’inductances mutuelles qui constituent la fonction coupleur magnétique. En réduisant 
ces paramètres, c’est la fonction coupleur magnétique qui diminue directement. Si nous comparons également les 
deux solutions particulières de bobinage, nous nous apercevons que la solution n°4 est plus sensible aux effets des 
courants induits. Elle présente une diminution plus importante pour chaque paramètre en comparaison avec la 
solution n°3.  
 

Dans l’ensemble, nous constatons une diminution non négligeable des valeurs d’inductance, même si 
dans la réalité, le fondamental des courants d’alimentation se situe à 533𝐻𝑧. Seules les harmoniques de rangs 
multiples de la fréquence de commutation, d’amplitude inférieure au fondamental de courant, peuvent créer des 
courants induits. Néanmoins, étant donné les fortes diminutions constatées, nous ne prendrons pas le risque de 
conserver une frette conductrice de type « Inconel », comme c’est le cas pour la machine originale de Zodiac. 
Cette étude nous montre l’intérêt de mettre en place une frette non conductrice, afin de se prémunir des courants 
induits et de leurs effets négatifs sur la fonction coupleur magnétique, caractérisée par les paramètres d’inductances 
mutuelles. 
 

4.5.2.2 Etude des paramètres d’inductances en considérant les aimants sans la frette 

Après avoir étudié analytiquement les paramètres d’inductance en fonction des courants induits dans la 
frette, nous reprenons à présent la modélisation du démonstrateur sous « Maxwell », issue du paragraphe (5.3), 
afin d’étudier les paramètres d’inductances en fonction des courants induits dans les aimants. En effet, comme 
expliqué précédemment, le cadre de notre modélisation analytique ne nous permet pas d’estimer avec 
suffisamment de précision les courants induits dans les aimants. Nous résolvons donc le problème numériquement, 
en magnéto-harmonique, selon l’hypothèse que les courants d’alimentation en sortie de l’onduleur sont purement 
sinusoïdaux. Le rotor est considéré comme bloqué. Nous avons également veillé à prendre en compte une taille 
des triangles du maillage des aimants suffisamment fine, à partir des relations (4-175 et 4-176), pour visualiser 
correctement les courants induits en fonction de la fréquence. 
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Figure 4-11 : Géométrie du démonstrateur sous Maxwell utilisée pour l’étude des paramètres 

d’inductances en fonction des courants induits dans les aimants  

Nous avons déclaré uniquement la conductivité des aimants de type « SmCo » et leur perméabilité équivalente. 
Nous avons considéré une aimantation nulle et paramétré une somme des courants nulle dans chaque aimant. Nous 
avons fixé les densités de courant dans chaque bobine qui constitue les phases d’alimentation de la machine. Pour 
le calcul des écarts sur les valeurs d’inductances déterminées à une fréquence des courants d’alimentation de 
20𝑘𝐻𝑧, nous nous sommes basés de nouveau sur les paramètres d’inductances calculés à partir des relations (2-117 
à 2-121), sans les courants induits, pour les mêmes configurations particulières de bobinage et machines issues du 
Tableau 64. 

Tableau 61 : Paramètres d’inductances en considérant les courants induits dans les aimants et une fréquence 
des courants d’alimentation de 20kHz 

 L avec jr [µH] 

 Sol III) Sol IV) Δ max [%] Δ moy [%] 
EF  56.8 119.6 −55.2 49.2 

     
 M avec jr [µH] 
 Sol III) Sol IV) Δ max [%] Δ moy [%] 

EF −14.1/−51.5 −9.7/−40.1/12.1 −100 −62.2 
 

A partir du Tableau 61, nous observons, comme pour le cas des courants induits dans la frette, une diminution 
significative des paramètres d’inductances et une diminution supérieure des inductances mutuelles par rapport aux 
inductances propres. Si nous comparons également les deux solutions particulières de bobinage, nous nous 
apercevons de nouveau que la version de la solution n°4 est nettement plus sensible aux effets des courants induits 
dans les aimants. Elle présente une diminution plus importante pour chaque paramètre en comparaison avec la 
solution n°3.  

 
Figure 4-12 : Evolution des paramètres d’inductances propres et mutuelles en fonction de la fréquence 

[533𝐻𝑧 − 100𝑘𝐻𝑧] pour la solution particulière de bobinage n°3 
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Figure 4-13 : Evolution des paramètres d’inductances propres et mutuelles en fonction de la fréquence 

[533𝐻𝑧 − 100𝑘𝐻𝑧] pour la solution particulière de bobinage n°4 

On peut noter, enfin, que la diminution des paramètres d’inductances en présence des courants induits 
dans les aimants est supérieure à celle des paramètres d’inductances en présence des courants induits dans la frette 
(Tableau 60). D’autre part, nous avons tracé l’évolution des paramètres d’inductances des deux configurations 
particulières de bobinage en fonction de la fréquence, sur les Figure 4-12 et Figure 4-13. Cette fois, en comparant 
les mêmes solutions et considérant les courants induits sur la plage de fréquence [533𝐻𝑧 − 20𝑘𝐻𝑧], nous observons 
pour la solution n°3, une diminution moyenne des valeurs d’inductance propre de 40% et une diminution moyenne 
des valeurs d’inductance mutuelle entre phases homologues de deux étoiles de 38%. Nous relevons sur la même 
plage de fréquence, pour la solution n°4, une diminution moyenne des valeurs d’inductance propre de 46% et de 
76% pour les valeurs de mutuelle entre phases homologues de deux étoiles. 

 
Etant donné le risque que représente la présence des courants induits dans les aimants sur la fonction 

coupleur magnétique à mettre en œuvre, nous ferons le choix, en plus de positionner une frette amagnétique non 
conductrice, de recourir à une technique bien connue, qui consiste à segmenter les aimants en plusieurs blocs 
élémentaires. En ce qui concerne le démonstrateur, les aimants seront donc segmentés en 5 blocs selon l’axe 𝑂𝑧, 
de manière à réduire la surface des boucles des courants induits. Par ce procédé, nous limitons la diminution des 
valeurs des paramètres d’inductance propre, mais surtout les valeurs d’inductances mutuelles entre étoiles les plus 
sensibles aux courants induits. Enfin, par la même occasion, nous réduisons les pertes par courants induits dans 
les aimants.  
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4.6 Conclusion 

Après quelques rappels généraux sur les origines de la machine double étoile, ses avantages et ses 
inconvénients, nous avons présenté un modèle électrique de la MSAPDE en vue de sa commande dans le repère 
de Park équivalent découplé. Les conditions du couple maximale de la MSAPDE ont été données, les variables de 
contrôle telles que, le calage des courants de phase et leur déphasage par rapport à l’angle de décalage spatial des 
deux étoiles ont été rappelées. Une analyse des grandeurs caractéristiques de la machine a permis de donner les 
éléments clés de compréhension du fonctionnement de la MSAPDE. Nous avons également mis en évidence les 
paramètres dont dépendent les paramètres d’inductance mutuelles inter-étoile. Enfin, la matrice inductances 
correspondant à la fonction d’un coupleur magnétique, de type « transformateur interphases » à association 
cascade symétrique, a pu être identifiée. Cela va nous permettre au prochain chapitre, de déterminer directement 
l’angle de décalage spatial des étoiles, ainsi que la configuration particulière de bobinage, qui permettra de produire 
un couple maximal et satisfaire les contraintes pour créer la fonction coupleur magnétique attendue. En utilisant 
la densité linéique de courants, qui permet de reprendre les relations développées au Chapitre 2, c'est-à-dire, les 
fonctions de distribution spatiale des conducteurs et l’expression des courants d’alimentation, nous avons 
développé les relations d’un dimensionnement en couple de la MSAPDE, en RPS, en fonction de contraintes 
mécaniques, d’encombrements, thermiques et technologiques. Donc, à partir d’une séquence particulière de 
bobinage, d’un type de courant d’alimentation et d’induction des aimants dans l’entrefer, ainsi que des contraintes 
du cahier des charges de l’application visée, un programme de dimensionnement en RPS de la MSAPDE a été 
développé. D’autre part, toujours dans le cadre d’un processus de dimensionnement avancé, un module additionnel 
pour le modèle analytique de la machine du Chapitre 2 a été développé, puis utilisé. Ce module présente une erreur 
maximale inférieure à 4% sur les inductances propres et inférieure à 1.5% pour les inductances mutuelles. Il permet 
au concepteur de comparer avec une bonne précision des solutions particulières de bobinage entre elles, selon des 
niveaux de pertes par courants induits présents dans une frette conductrice et selon leur impact sur les valeurs des 
paramètres d’inductances de la machine. Les effets des courants induits dans les aimants sur les paramètres 
d’inductances de la MSAPDE ont également été observés numériquement. L’étude a permis de conclure sur le 
choix de segmenter les aimants en plusieurs blocs élémentaires et de choisir une frette amagnétique non 
conductrice afin de ne pas compromettre la fonction coupleur magnétique. 
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5.1 Introduction 

Même si les convertisseurs à commande PWM ont apporté des avantages significatifs dans la commande 
des moteurs, il reste encore de nombreux travaux de recherche à mener pour espérer améliorer l’intégration 
convertisseur-machine mais aussi augmenter la puissance des convertisseurs dont la structure resterait 
conventionnelle. Une des solutions envisageables, consiste à utiliser plusieurs convertisseurs en série ou en 
parallèle [13]. En effet, l’association multi-convertisseurs permet d’adapter le niveau de tension d’entrée et 
d’augmenter le niveau de puissance transitée en multipliant le nombre de semi-conducteurs. Néanmoins, les 
onduleurs parallèles à inductances séparées présentent un inconvénient majeur. Ces structures conduisent à de 
fortes ondulations du courant dans chaque cellule et en sortie de chaque convertisseur, nuisibles pour la machine. 
D’autre part, les fréquences des ondulations de courant traversant chaque inductance de la machine demeurent 
inchangées. Il est possible de réduire ces ondulations et d'améliorer les performances du système grâce à 
l'utilisation de coupleurs magnétiques. On parle alors d’onduleurs multi-cellulaires parallèles à inductances 
couplées [12]. Il existe plusieurs familles de coupleurs magnétiques dont une brève présentation est rappelée au 
paragraphe (1.4.1.1). Ces coupleurs magnétiques permettent d’améliorer la qualité des formes des courants en 
entrée / sortie du montage. Grâce à deux chemins du flux magnétique possibles, offerts par des matériaux de haute 
perméabilité et de faible perméabilité, les coupleurs laissent passer l’énergie en basse fréquence et éliminent les 
composantes hautes fréquences afin de diminuer les rangs d’harmoniques parasites. On réduit ainsi les pertes par 
conduction dans les semi-conducteurs de puissance, ainsi que les pertes dans la machine. Le fait de coupler 
magnétiquement les phases homologues entre elles, conduit donc à une amélioration du rendement du système 
convertisseur / machine. [8], [14] et [15] ont démontré que pour réduire les ondulations de courant mais également 
celles du couple, la valeur des inductances mutuelles de couplage de deux phases homologues de deux 
convertisseurs parallèles devait être négative (compensation des ampères-tours). 

En revanche, l’utilisation de coupleur magnétique présente un inconvénient non négligeable : 
l’augmentation de la masse et du volume du système convertisseur-machine par l’ajout d’un étage supplémentaire. 
Cela est contraire aux objectifs visés des systèmes embarqués. Dans ce contexte, pour pouvoir réduire les 
ondulations de courant et éviter d’utiliser un coupleur magnétique externe, [16] propose un nouveau concept de 
segmentation des bobinages de la machine en plusieurs étoiles (avec 𝑝 = 𝑠). Chaque étoile élémentaire est répartie 
sur une paire de pôles et déphasée l’une de l’autre, d’une paire de pôles également. Cependant, la segmentation 
des étoiles et l’agencement des étoiles élémentaires n’ont pas conduit à l’intégration de la fonction coupleur 
magnétique mais plutôt à une ségrégation magnétique des étoiles. La valeur du couplage magnétique obtenue s’est 
révélée nulle. D’autres auteurs, dans [9], [17], proposent d’alimenter les étoiles des deux côtés en « open 
windings » par deux onduleurs de tension. Chaque phase est donc alimentée par un onduleur monophasé en pont 
complet. Cette structure permet d’améliorer la qualité des courants d’alimentation ainsi que les ondulations de 
couple liées au courant. Ces bénéfices sont obtenus grâce au doublement de la fréquence apparente de découpage 
et à la suppression de certaines harmoniques multiples de cette fréquence de découpage. Cependant, il n’existe pas 
de fonction coupleur magnétique dans la machine. Le gain obtenu résulte uniquement de l’entrelacement de la 
commande par le décalage de 180° d’une des deux modulantes.  

L’objet de ce dernier chapitre s’inscrit dans la recherche de solutions structurelles de la machine, 
notamment les séquences de bobinages, afin de trouver la possibilité d’intégrer la fonction coupleur magnétique 
directement dans la machine, tout en respectant les contraintes inhérentes à cette fonctionnalité et sans dégrader 
les performances de la machine. Nous exploiterons l’ensemble des outils et méthodes précédemment développés 
afin de concevoir une MSAPDE à coupleur intégré en vue de son alimentation par deux convertisseurs parallèles 
à commande entrelacée. L’application correspond à un système embarqué pour le pompage de carburant (ATA28) 
sur avion A400M de la société Airbus. Elle correspond à un projet de la société Zodiac Aerospace. Par conséquent, 
selon le cahier des charges de l’application fixé par Zodiac, nous étudions un système électromécanique 
comprenant un actionneur synchrone à aimants permanents double étoile et son alimentation offrant la possibilité 
d’être reconfigurable selon deux niveaux de tension. La solution technique pour l’alimentation repose sur 
l’association de deux onduleurs multi-cellulaires série / parallèle. A partir de la problématique d’intégration 
convertisseur-machine et de l’application visée, il est nécessaire de définir précisément les spécificités, contraintes 
de manière à pouvoir fournir une solution technique viable. Nous pouvons décider, soit d’accorder une place 
prépondérante à l’innovation par la définition d’un nouveau type de machine, soit de s’orienter vers une structure 
préexistante si l’application visée est comparable à une ou plusieurs solutions existantes. Naturellement, nous nous 
tournons vers la deuxième solution, étant donné l’état de l’art réalisé et la disponibilité de résultats antérieurs qui 
nous guideront et nous conforteront. Des choix devront alors être faits afin de développer un nouveau concept de 
bobinage. 

Nous comparerons ensuite différentes solutions particulières de bobinage pour une famille de bobinages 
double étoile et nous présenterons les avantages de chaque solution. Nous nous baserons également sur la machine 
existante de Zodiac afin de comparer les performances et caractéristiques des solutions envisagées. D’autre part, 
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l’étude des sources d’alimentation doit permettre d’analyser les bénéfices des couplages magnétiques attendus 
entre les étoiles de la machine et ainsi observer les conséquences sur les performances du système dans sa globalité 
telles que, les conséquences sur les courants d’entrée et sortie des onduleurs de tension. Pour différents montages 
simplifiés, nous observerons les ondulations des courants d’alimentation, ainsi que les ondulations de couple de la 
machine. Pour pouvoir prendre en considération les effets réels du couplage magnétique mis en œuvre grâce à la 
répartition des étoiles, mais surtout l’interaction convertisseur-machine, nous utiliserons un modèle numérique du 
convertisseur et de la machine multi-physiques (champ-circuit) de façon à pouvoir observer le système. Nous 
conduirons différentes simulations de manière à pouvoir valider le concept de coupleur magnétique et vérifier 
l’adaptation de la machine au convertisseur dédié. Finalement, une fois les solutions de bobinage et les options 
structurelles envisageables identifiées, nous présenterons les versions des prototypes réalisés qui valideront, par 
une approche expérimentale, l’ensemble de nos réflexions, théories, résultats analytiques et numériques. 
 

5.2 Cahier des charges de l’application 

Le cahier des charges constitue les données d’entrée de notre problème et fixe le cadre du domaine initial 
d’étude par des valeurs limites et des plages de variation pour les différents paramètres et variables. Nous résumons 
ainsi les principales données qui nous imposent certains choix et constituent la base de notre dimensionnement du 
démonstrateur en comparaison de la machine existante qui répond à ce cahier des charges. Les principales 
contraintes sont issues de la « Purchaser Technical Specification » (PTS) d’Airbus et des spécifications techniques 
d’Intertechnique du groupe Zodiac Aerospace. Comme précisé en introduction, l’application vise une pompe à 
carburant « dispense / jettison » pour l’avion de transport A400M d’Airbus. Le moteur est immergé dans le 
carburant. Les matériaux doivent être non corrosifs et présenter une faible friction. Il est à noter que le moteur 
existant est alimenté par un onduleur à commande MLI dont la fréquence de découpage est de 20𝑘𝐻𝑧. 
L’électronique pilote le moteur synchrone en mode autopiloté, soit par capteurs à effet hall, soit par synchro-
résolveur. Le démonstrateur, quant à lui, sera alimenté par une électronique de puissance comprenant deux 
convertisseurs multi-cellulaires parallèles à capacités flottantes et à commande entrelacée. Les onduleurs sont 
reconfigurables, c'est-à-dire, connectés, soit en série, soit en parallèle, suivant le niveau de tension d’alimentation 
du bus HVDC fixé à 270𝑉𝑑𝑐 ou 540𝑉𝑑𝑐. Les composants semi-conducteurs seront de nature « grand gap » en 
Nitrure de Gallium (GAN) ou en Carbure de Silicium (SiC). La fréquence apparente de découpage sera au 
minimum de 200𝑘𝐻𝑧. La partie électronique de puissance fait l’objet d’une étude spécifique sur les composants et 
l’architecture des onduleurs de tension dans le cadre d’une thèse jumelée qui se déroule au sein de l’équipe 
Convertisseur Statique (CS) du Laplace. L’alimentation du réseau est fixée à 115𝑉𝐴𝐶-triphasé à fréquence variable 
(390𝐻𝑧 − 620𝐻𝑧) comme sur la Figure 5-1. Le courant efficace d’alimentation par phase pour un fonctionnement 
permanent de la pompe devra être inférieur à 22𝐴. La régulation du taux de découpage de la PWM (%) se fait en 
fonction de l’altitude de vol entre 2𝑘𝑓𝑡 et 43𝑘𝑓𝑡.  

 
Figure 5-1 : Synoptique du pilotage moteur 

 
(a) (b) 

Figure 5-2: Schéma de principe des stratégies d’alimentation. Electronique de puissance : 
(a) du moteur existant (b) du démonstrateur de référence 
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Quelle que soit la fréquence du réseau, trois points de fonctionnement nominaux à 𝑇 = 20°𝐶 (ambiante et fuel) 
sont fixés pour une tension simple minimale de 96𝑉 et une altitude de vol de 25𝑘𝑓𝑡, soit : 

- Point de fonctionnement nominal n°1 : 𝑁 = 8000 𝑡𝑟/𝑚𝑖𝑛,   𝛾
𝑒𝑚

= 5.4𝑁𝑚   𝑒𝑡  𝑃 = 4.52𝑘𝑊. 
- Point de fonctionnement nominal n°2 : 𝑁 = 5200 𝑡𝑟/𝑚𝑖𝑛,   𝛾

𝑒𝑚
= 3𝑁𝑚  𝑒𝑡   𝑃 = 1.63𝑘𝑊. 

- Point de fonctionnement à vide : 𝑁 = 8000 𝑡𝑟/𝑚𝑖𝑛,   𝛾
𝑒𝑚
= 0𝑁𝑚 . 

Par ailleurs, l’électronique de puissance est dissociée et confinée dans un espace étanche en dehors du 
réservoir. Les dimensions, la masse et l’encombrement disponible sont définis par les contraintes structurelles du 
système de pompage propre à l’application. Le diamètre extérieur de la machine doit être inférieur à 100𝑚𝑚, la 
longueur de fer inférieure à 50𝑚𝑚 et la masse inférieure à 3𝑘𝑔. Le poids des systèmes situés dans les réservoirs de 
l’espace cargo doit être inférieur à 15𝑘𝑔 et ceux situés dans les réservoirs des ailes inférieur à 14𝑘𝑔. Pour la 
description des contraintes de fonctionnement et l’intégration du système au réseau avion, notamment en terme de 
compatibilité électromagnétique, le référentiel normatif suivant est utilisé : AMD24-C, EUROCAE ED14, 
DO160-D, DO178, DO254, ABD0100. Enfin, le système doit être tolérant aux vibrations selon les spécificités de 
la MIL-STD-810F.  

 
Le moteur existant chez Zodiac Aerospace, représenté sur la Figure 5-3, est une machine synchrone à 

aimants permanents qui comprend 6 pôles, 36 encoches, un bobinage double couche à pas diamétral, dont la 
séquence est donnée sur la Figure 5-4, et des aimants briques montés, collés, en surface d’un rotor hexagonal. En 
ce qui concerne les matériaux utilisés, le paquet de tôles stator est en FeSi NO20, les aimants en Sm2Co17 et le 
rotor est en inox magnétique. Le bobinage de la machine est couplé en étoile. Le choix d’une machine synchrone 
à aimants montés en surface réside dans le fait de disposer d’une machine qui présente un facteur de puissance 
supérieur à 95% et un rendement supérieur à 96%. Les aimants à base de terres rares présentent un champ coercitif 
et une induction rémanente très grande, des pertes rotoriques faibles et le montage en surface réduit la densité des 
couples réluctants, grâce à une saillance des pôles quasi-nulle.  

 
En fonction des contraintes précédentes, la structure de la nouvelle machine à définir et à concevoir doit 

conserver le même stator, en dehors du bobinage, mais également intégrer une fonction coupleur magnétique en 
raison de la mise en œuvre de deux convertisseurs parallèles à commande entrelacée. Nous résumons également 
les contraintes de fonctionnement spécifiques pour le moteur. Afin de réduire l'inductance du moteur, l'ondulation 
des courants d'alimentation et un temps de réponse, dont le temps de démarrage de la pompe doit être inférieur à 
3𝑠, il est préférable de s'orienter vers un nombre d'encoches le plus élevé possible en fonction du volume 
disponible. Cependant, un nombre d'encoches élevé implique une augmentation du nombre d’enroulements à 
insérer, donc une augmentation du temps de bobinage et une diminution de la largeur de dent qui peut poser des 
problèmes de tenue mécanique de la tôle. Concernant le nombre de pôles, il est nécessaire de réaliser un compromis 
entre différents critères tels qu’un niveau d’inductance propre faible, une masse, un encombrement minimum et 
des pertes minimales pour limiter l'échauffement. D’autre part, le facteur de puissance doit être supérieur à 95% 
pour toute la plage de fonctionnement en fréquence et une tension simple d’alimentation qui doit être comprise 
entre 105𝑉 et 120𝑉. Concernant les valeurs de saillances et donc d’inductances, les solutions de bobinages choisies 
devront prendre en compte idéalement cette spécificité, de manière à compenser la perte de saillance par rapport à 
des aimants enterrés ou des aimants, dits à concentration de flux. Une couche d’isolation est à prévoir dans les 
encoches, aux extrémités des paquets de tôles, au niveau des têtes de bobines de chaque phase, afin d’éviter des 
défauts ou court-circuit entre phases et/ou entre conducteurs. La classe des isolants doit être au minimum de type 
« H », pour résister sans dégradation à une température de 180°𝐶. La coupure d’une phase d’alimentation du  
 

  
Figure 5-3 : Représentation du moteur existant pour l’application visée 
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Figure 5-4 : Séquence de bobinage d’une phase du moteur existant 

moteur stoppe nécessairement la pompe. Une frette doit être déposée sur les aimants ainsi qu’une chemise de 
protection sur le diamètre d’alésage pour empêcher toute particule de résine ou d’aimant de s'échapper dans le 
carburant. Les bobinages seront isolés avec l’utilisation d’une résine de surmoulage. Des sondes de température 
sont insérées dans les bobinages de chaque phase pour protéger thermiquement les isolants d’enroulement. 
Concernant l’aspect thermique, un cycle de fonctionnement à sec, en vol, à puissance réduite est défini pour lequel 
le moteur doit fonctionner sans dépasser les limites de température fixées à 𝑇 < 200°𝐶 pour les parois extérieures 
du système (pompe) et pour les bobinages, 𝑇 < 70°𝐶 pour les parois composites du réservoir et 𝑇 < 67°𝐶 pour 
l’ambiant. En configuration sol, les limites sont fixées à 𝑇 < 90°𝐶 pour les parois composites, 𝑇 < 70°𝐶 pour 
l’ambiant. Le moteur doit être dimensionné de façon à délivrer les performances du point nominal n°1 pour une 
température ambiante de 20°𝐶 (kérosène et ambiante). Aucun système de refroidissement extérieur n’est prévu. Le 
refroidissement du moteur est donc autonome et se fait via l’écoulement de carburant en fonctionnement normal. 
 

Finalement, étant donné les contraintes du cahier des charges et en particulier la contrainte d’intégration 
d’une fonction coupleur magnétique directement dans la nouvelle machine, notre marge de manœuvre se limite à 
la séquence de bobinage, la disposition particulière des étoiles, le nombre de paires de pôles et les dimensions du 
rotor. Par ailleurs, des contraintes supplémentaires doivent être respectées de manière à assurer les conditions de 
création de cette fonction coupleur magnétique. Les valeurs d’inductances mutuelles entre phases homologues des 
deux étoiles doivent être négatives et les valeurs d’inductances mutuelles entre phases non homologues de deux 
étoiles doivent être positives. 

𝑀12 = 𝑀21
𝑇 = [

𝑴𝒂𝟏𝒂𝟐
𝑀𝑎1𝑏2

𝑀𝑎1𝑐2

𝑀𝑏1𝑎2
𝑴𝒃𝟏𝒃𝟐

𝑀𝑏1𝑐2

𝑀𝑐1𝑎2
𝑀𝑐1𝑏2

𝑴𝒄𝟏𝒄𝟐

] 5-1 

Afin de ne pas provoquer de déséquilibres entre les phases homologues de deux onduleurs différents et 
de façon à minimiser les courants de circulation entre les étoiles, les fondamentaux des courants de sortie des 
onduleurs doivent être en phase. Cela permet de conserver l’entrelacement des phases homologues de deux 
onduleurs différents qui s’effectue, classiquement, par la mise en opposition des ordres de commande des semi-
conducteurs de puissance des bras respectifs. 
 

5.3 Les solutions envisagées 

 Le choix des structures 

Nous utilisons à présent notre bibliothèque d’outils, [215], intégrant les méthodes précédemment 
développées afin de réaliser les choix nécessaires sur les séquences de bobinage et la répartition des aimants. La 
méthode de dimensionnement-conception inverse, précédemment développée, nécessite de fixer certains 
paramètres d’entrée. En l’occurrence, les premiers paramètres à déterminer sont le triplet 𝑁𝑒, 𝑝, 𝑞. Le nombre de 
phases se déduit assez simplement des contraintes convertisseurs, tandis que 𝑁𝑒 et 𝑝 sont plus délicats à fixer. En 
effet, ils conditionnent, comme précisé au paragraphe (2.4.1.2), les niveaux et périodicité du couple de détente, 
ainsi que d’autre paramètres tels que, la répartition des efforts axiaux, bruit, vibration, ondulations de couple [105], 
[109], [126], [216]–[219]. Le nombre de pôles est également fonction de la vitesse et certains points doivent être 
vérifiés avant de procéder à son choix définitif, tels que : 

- La valeur d’induction dans les tôles. 
- Un défluxage possible ou non permettant d’éviter une alternance du flux à vitesse élevée sous peine 

de voir apparaître des pertes excessives. 
- Le niveau de fréquence du fondamental de l’induction directement lié aux pertes fer. 

BLDC 
Motor 
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En général, les machines alimentées en « DC » au sens de [153], présentent un nombre de pôles inférieur 
aux machines alimentées en « sinus ». Choisir un nombre de pôles élevé pour des machines à contrôle « sinus » 
permet, dans notre cas, de mettre en œuvre des bobinages à pas fractionnaire distribués, par exemple. Le bobinage 
sera construit selon les règles de conception définies au paragraphe (2.2). Plusieurs solutions seront étudiées à 
partir des mêmes contraintes du cahier des charges résumé au paragraphe précédent. Nous utilisons également nos 
outils de dimensionnement développés au paragraphe (4.4), pour définir la géométrie de la machine et enfin 
comparer les solutions envisageables candidates à la fonction coupleur magnétique. Il est à noter que la machine 
originale de Zodiac est une MSAP à FEM trapézoïdale pour une alimentation de type « dc ». Par conséquent, 
quelques changements structurels et conceptuels sont à prévoir de manière à permettre l’alimentation en « sinus », 
afin qu’elle puisse servir de base de comparaison avec les démonstrateurs. Le travail réalisé sur l’adéquation des 
champs prend tout son sens dans la détermination du bobinage et de la couche d’aimants en vue de l’alimentation 
du démonstrateur avec un convertisseur de type « sinus » à commande MLI. 

Concernant le rotor, les structures à pièces polaires induisent une saillance magnétique qui génère des 
ondulations de couple. Ces pièces polaires peuvent également être le siège de courants induits. Pour ces raisons 
nous conservons une culasse de rotor sans pièces polaires qui correspond à une structure de rotor dont les aimants 
sont montés ou déposés en surface. Le rotor restera de forme hexagonale, comme pour la machine existante, 
puisqu’elle présente l’avantage de faciliter sa fabrication, d’avoir une bonne résistance mécanique tout en 
garantissant un taux très faible d’ondulation de couple en raison d’un couple réluctant faible (faible saillance de la 
machine et des aimants). Le rotor existant avec des aimants plan convexes génère un champ d’entrefer produit par 
les aimants sinusoïdal. La forme des courants d’alimentation des onduleurs de tension est également sinusoïdale. 
Par conséquent, nous conservons également la même forme d’aimants tout en nous réservant la possibilité de 
modifier leurs dimensions. Notre objectif est de limiter autant que possible les modifications de conception au 
niveau de la structure de la machine afin de conserver une bonne maturité technologique. Le souhait de Zodiac 
Aerospace est de pouvoir lancer des essais afin de passer d’un « Technology Readiness Level » (TRL) de niveau 
2 à un TRL de niveau 4 à l’issue de la thèse puis TRL de niveau 5 à moyen terme.  

Le choix amont de la MSAPDE ainsi que son étude ont permis de poser ses équations électriques et 
l’équation du couple électromagnétique nécessaires à l’analyse du fonctionnement de la machine en RPS. A partir 
de ce modèle, une analyse de l’évolution des grandeurs caractéristiques de sortie de la machine telles que le couple, 
le rendement et le facteur de puissance a été menée afin de mettre en évidence les variables de contrôle : déphasages 
des courants d’alimentation et décalage spatial entre les deux étoiles. Nous avons pu alors établir les conditions 
initiales de contrôle et de déphasage spatial entre les deux étoiles qui permettent d’obtenir un fonctionnement 
optimal de la machine, tout en assurant la fonction coupleur magnétique.  
 

 Les solutions particulières de bobinage 

Nous cherchons dans un premier temps des solutions particulières de bobinage pour les deux étoiles qui 
présentent un couplage magnétique négatif entre les phases homologues des deux étoiles, conformément aux 
contraintes de fonctionnement imposées par la fonction coupleur magnétique. Nous savons également que le 
couple produit par la MSAPDE, résulte de la contribution des deux étoiles. La machine considérée dans notre cas 
d’étude étant à pôles lisses, le couple maximal est obtenu lorsque 𝑖𝑑1 = 𝑖𝑑2 = 0, 𝑖𝑞1 = 𝑖𝑞2 et pour un angle 𝛼 donné 
si : 𝜑2 + 𝜑1 = ±𝜋. A partir des relations (4-5 et 4-6), des relations (4-41) et (4-43 à 4-45), ainsi que des conclusions 
précédentes, nous déterminons l’unique solution qui garantit un couple maximal de la machine et la fonction 
coupleur magnétique intégrée. Les deux étoiles de la machine doivent être décalées spatialement de 180° 
électrique, afin d’obtenir une inductance mutuelle inter-étoiles négative maximale, tout en garantissant la création 
d’un couple maximal.  

Etant donné les contraintes du cahier des charges, nous pouvons prédéterminer en fonction d’une largeur 
de dent minimale usinable et résistante aux efforts axiaux, le nombre d’encoches approximatif du stator. Par 
ailleurs, nous voulons comparer les performances et la fonction coupleur du démonstrateur avec une machine de 
référence existante au sein de Zodiac Aerospace. Nous souhaitons également proposer une solution de bobinage 
qui ne nécessite pas ou peu de modifications de la structure de la machine existante. Par conséquent, la structure 
du stator comprendra 36 encoches. A partir des outils du Chapitre 2 et du Chapitre 3, nous avons pu comparer 
différents types de bobinage pour l’application visée, qui mettent chacun en œuvre deux étoiles et un décalage 
spatial optimal, de manière à obtenir un couple maximal ainsi qu’une valeur de mutuelle maximale négative entre 
les étoiles. Etant donné l’ensemble des critères et contraintes définis, nous déduisons quatre solutions de bobinages 
possibles et deux structures de pôles différentes pour 𝑁𝑒 = 36 : 

- I) Double étoile déphasée de 180°, à pas diamétral alterné, pour 𝑝 = 3. 
- II) Double étoile déphasée de 180°, à pas raccourci 𝑅 = 5

6
  alterné, pour 𝑝 = 3 ; minimisation des rangs 

5 et 7 contenus dans la FEM et diminution des ondulations de couple. 
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- III) Double étoile déphasée de 180°, à encochage fractionnaire alterné, 𝑁𝑒𝑝𝑝 = 1.5 pour 𝑝 = 4. 
- IV) Double étoile en phase, à encochage fractionnaire non alterné, 𝑁𝑒𝑝𝑝 = 1.5 pour 𝑝 = 4. 

 
Pour les trois premières solutions de bobinage illustrées sur la Figure 5-5, le principe consiste donc à 

disposer les deux étoiles entrelacées et opposées électriquement dans les encoches. Pour la quatrième solution, 
nous avons souhaité repartir des travaux initiés dans [16] et analyser une segmentation du bobinage qui consiste à 
conserver les étoiles en phase électriquement et les disposer dans deux secteurs opposés spatialement, comme 
représenté sur la Figure 5-6. L’avantage avancé de cette dernière configuration est de pouvoir alimenter les étoiles 
avec les fondamentaux des courants d’alimentation des deux onduleurs de tension en phase. Il est à noter que le 
principe de répartition par paire de pôles des deux étoiles a été proposé, notamment dans les travaux de thèse de 
[176], puis de [179], dans le but de faire fonctionner une MSAPDE en mode dégradé avec une étoile non-alimentée, 
ou en court-circuit, à condition que la contrainte de limitation du courant de court-circuit soit prise en compte. Les 
trois autres configurations nécessitent d’imposer un déphasage entre les courants d’alimentation des deux étoiles, 
identique au décalage spatial des deux étoiles. Le fait de devoir, par exemple, opposer les fondamentaux des 
courants pour les solutions n°1 à n°3, peut présenter un inconvénient d’un point de vue de l’entrelacement de la 
commande des deux onduleurs.  

Les configurations proposées offrent l’avantage de minimiser les modifications structurelles de la 
machine existante. La mise en opposition des étoiles s’appliquent pour un nombre pair d’étoiles et la technique de 
sectorisation pour un nombre pair de paires de pôles et un nombre pair d’étoiles, quel que soit le stator de machine. 
Les solutions envisagées garantissent toutes, la fonction couple, ainsi que la fonction coupleur magnétique pour 
les deux onduleurs. Les séquences des bobinages des quatre configurations comparées sont résumées dans le 
Tableau 62. 

 

  
(a) (b) 

Figure 5-5: Structure de la solution n°3 et principe de disposition spatiale des étoiles des solutions 1 à 3 : 
(a) Phase 1 de l’étoile 1  
(b) Phase 1 de l’étoile 2 

 

 
 

Figure 5-6 : Structure et répartition spatiale des étoiles de la solution n°4 en quatre secteurs 

Etoile 1 

Etoile 1 

Etoile 2 

Etoile 2 
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Tableau 62 : Séquences des bobinages obtenues pour les quatre machines candidates 

𝐹𝑠(𝐼) =

𝑎
𝑏
𝑐
𝑎′
𝑏′
𝑐′ (

  
 

1 1
5 5
−3
−1
−5
3

−3
−1
−5
3

     

2 2
6 6
−4
−2
−6
4

−4
−2
−6
4

   

−7 −7
−11 −11
9
7
11
−9

9
7
11
−9

   

−8 −8
−12 −12
10
8
12
−10

10
8
12
−10)

  
 

 𝐹𝑠(𝐼𝐼) =

𝑎
𝑏
𝑐
𝑎′
𝑏′
𝑐′ (

  
 

36 1
4 5
−2
−36
−4
2

−3
−1
−5
3

     

1 2
5 6
−3
−1
−5
3

−4
−2
−6
4

   

−6 −7
−10 −11
8
6
10
−8

9
7
11
−9

   

−7 −8
−11 −12
9
7
11
−9

10
8
12
−10)

  
 

 

𝐹𝑠(𝐼𝐼𝐼) =

𝑎
𝑏
𝑐
𝑎′
𝑏′
𝑐′ (

  
 

1 1
4 4
−2
−1
−4
2

−3
−1
−4
3

     

2 −5
5 −8
−3
−2
−5
3

7
5
8
−7

   

−6 −6
−9 −9
7
6
9
−7

8
6
9
−8)

  
 

 𝐹𝑠(𝐼𝑉) =

𝑎
𝑏
𝑐
𝑎′
𝑏′
𝑐′ (

  
 

1 1
4 4
−2
10
13
−11

−3
10
13
−12

     

2 −5
5 −8
−3
11
14
−12

7
−14
−17
16

   

−6 −6
−9 −9
7
−15
−18
16

8
−15
−18
17 )

  
 

 

 
Pour pouvoir réaliser la sectorisation des étoiles de la solution n°4, nous devons choisir un nombre pair 

de paires de pôles, dans le cas présent 𝑝 = 4. Cette modification structurelle de la machine au niveau du rotor 
s’accompagne d’une diminution des ondulations de couple par la réduction du couple de détente, comme expliqué 
au paragraphe (2.4.1.2). Le nombre de périodes augmente et le premier rang du couple de détente est repoussé. 
Les paramètres des topologies sont résumés dans le Tableau 63 et permettent de comparer les caractéristiques de 
chaque solution envisagée. Les solutions n°3 et n°4 correspondent à des bobinages à pas fractionnaire 𝑁𝑒𝑝𝑝 = 1.5, 
mais présentent l’avantage de supprimer complètement les rangs fractionnaires dans le contenu de la densité de 
courants qui contient les fréquences spatiales 4, 20, 28, etc., contrairement aux solutions n°1 et n°2 dont la densité 
de courants contient les fréquences spatiales 3,15, 21, etc. 

 
Concernant les paramètres d’inductance et la méthode de connexion des têtes de bobine, on peut choisir 

classiquement de :  

- connecter toutes les bobines en série d’une même phase comme pour l’hypothèse prise dans les 
méthodes de caractérisation des bobinages Chapitre 2, 

- former des groupes parallèles de bobines connectées en série pour diminuer le nombre de bobines 
élémentaires connectées en série,  

- disposer un nombre de groupes en parallèle de bobines connectées en série égale au nombre de paires 
de pôles de la machine comme dans le cas de la machine originale de Zodiac.  

 
Le nombre de bobines élémentaires ne change pas puisqu’il ne dépend que du triplet 𝑁𝑒 , 𝑝, 𝑞  et du nombre de 
couches choisies. Pour une machine à encochage fractionnaire, l’attention est de mise pour la parallélisation des 
groupes de bobines en raison de potentiels déséquilibres magnétiques entre les groupes de bobines. Le nombre de 
spires connectées en série par phase est défini en fonction de la tension d’alimentation. La mise en série ou en 
parallèle de groupes de bobines élémentaires impose de considérer le nombre de spires en série par phase et non 
le nombre de spires total dans la détermination des paramètres d’inductance. Le flux reste identique pour chaque 
groupe de bobine. Le courant total de phase correspond à la somme des courants des « n » groupes de bobines mis 
en parallèle. L’inductance propre de phase ne dépend que du nombre de spires total connectées en série par phase. 
Etant donné le niveau de tension d’alimentation en sortie des onduleurs imposé par le cahier des charges, nous 
conservons une connexion série de tous les enroulements élémentaires. 
 

Tableau 63 : Caractéristiques des structures (couple de détente) et des solutions de bobinage envisagées 

 Sol I) Sol II) Sol III) Sol IV) 

𝑇𝛾𝑑  4 4 4 4 
𝑁𝑡𝛾𝑑  36 36 72 72 
𝑘𝑘1 global  0.966 0.933 0.972 0.945 
𝑡ℎ𝑑𝑘𝑘  [%] 50.4 43.8 50.6 44.2 

 
Pour le calcul des paramètres d’inductances, nous avons conservé la plupart des caractéristiques de la 

machine existante Zodiac afin de respecter le cahier des charges imposé. A partir du Tableau 64, nous pouvons 
observer très rapidement la mise en œuvre et l’efficacité du couplage magnétique entre les étoiles pour les quatre 
solutions, calculé à partir du coefficient de couplage donné par la relation (2-17). La solution n°4 présente le plus 
faible couplage magnétique entre les étoiles tandis que la solution à pas raccourci en opposition et à trois paires de 
pôles présente un couplage magnétique optimal. Nous observons également que les matrices d’inductance sont 
symétriques et équilibrées pour les solutions n°1 à n°3, ce qui n’est pas tout à fait le cas pour la solution n°4 
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puisque la répartition du bobinage ne respecte pas les règles usuelles de bobinage des machines électriques. La 
matrice inductance de la solution n°4 est symétrique mais n’est pas circulante. 
 

Tableau 64 : Paramètres d’inductances de phase 

 L [µH] 

 Sol I) Sol II) Sol III) Sol IV) 
2D  178.9 127.9 77.6 224.9 
EF 170.2 117.3 100 267.1 

 M [µH] 

 Sol I) Sol II) Sol III) Sol IV) 
2D −39.4/−135.9 −56.9/−138.9 −16.6/−61.9 −83.8/−36.6/−10.1 
EF −32.7/−147.8 −39.9/−123.4 −23.6/−84.22 −87.3/−45.13/−2.11 

𝑪𝒄𝒎 [%] 𝟖𝟔.𝟖 𝟗𝟓.𝟐 𝟖𝟒.𝟐 𝟏𝟕.𝟐 
 
Les écarts observés dans Tableau 64 entre les résultats obtenus analytiquement et par EF proviennent de l’absence 
de prise en compte de la forme d’encoche et des flux de fuites dans le calcul analytique. En effet, il reste à 
automatiser la prise en compte des dimensions d’encoche dans l’outil du Chapitre 2 de façon à calculer 
automatiquement les flux de fuites d’encoche en fonction d’une structure d’encoche donnée. 

 

 
Figure 5-7 : Tracé de l’induction et des lignes de champ pour la solution n°1 

 

 
Figure 5-8 : Tracé du couple pour la solution n°1 
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Figure 5-9 : Tracé du flux et contenu harmonique du flux pour la solution n°1 

 
Figure 5-10 : Tracé de l’induction et des lignes de champ pour la solution n°2 

 
Figure 5-11 : Tracé du couple pour la solution n°2 
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Figure 5-12 : Tracé du flux et contenu harmonique du flux pour la solution n°2 

Par rapport aux deux premières solutions, où les dimensions géométriques sont strictement identiques à 
celles de la machine existante de Zodiac, nous avons légèrement modifié les dimensions de la frette et du rotor 
pour les solutions n°3 et n°4 afin d’augmenter le niveau d’induction dans les dents et la culasse stator. Cela nous 
a conduit à réduire l’épaisseur de l’entrefer de 34.6%. 

 
Figure 5-13 : Tracé de l’induction et des lignes de champ pour la solution n°3 

 
Figure 5-14 : Tracé du couple pour la solution n°3 
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Figure 5-15 : Tracé du flux et contenu harmonique du flux pour la solution n°3 

 
Figure 5-16 : Tracé de l’induction et des lignes de champ pour la solution n°4 

 
Figure 5-17 : Tracé du couple pour la solution n°4 
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Figure 5-18 : Tracé du flux et contenu harmonique du flux pour la solution n°4 

Les différentes caractéristiques intrinsèques des machines pour chaque solution sont résumées dans le 
Tableau 65 ci-dessous. Le calcul du flux a été déterminé sans les aimants et le calcul du couple au point de 
fonctionnement nominal avec des courants purement sinusoïdaux. Les solutions envisagées, hormis la première, 
présentent des caractéristiques plus intéressantes que la machine originale. Premièrement, les courants 
d’alimentation de phase sont divisés par deux ce qui permet une réduction des pertes Joules dans la machine. 
Deuxièmement, les formes d’onde des flux sont plus sinusoïdales. Les réductions de l’harmonique de rang 3 du 
flux vont de 10.3% pour les deux dernières solutions à 27.6% pour la solution n°2. Enfin, les ondulations de couple 
sont moins importantes. Les gains vont de 12.9% pour la solution n°2 et jusqu’à 21.9% pour la solution n°4.  
 

Tableau 65 : Comparaison des caractéristiques des quatre solutions envisagées 

 Sol I) Sol II) Sol III) Sol IV) Existante 
      

< 𝛾𝑒𝑚 > [𝑁𝑚]  5.43 5.25 5.28 5.24 5.42 

𝑂𝑛𝑑𝛾𝑒𝑚 [%]  7.9 6.1 5.7 5.47 7 

𝜙𝑓𝑜𝑛𝑑  [𝑚𝑊𝑏] 19.8 19.2 29.1 29.1 39.7 

𝜙ℎ3 [%] 5.6 4.2 5.2 5.2 5.8 

 
Après avoir comparé les quatre solutions et analysé les caractéristiques de chacune, nous choisissons de 

conserver la solution n°4 que nous comparerons à une machine mono-étoile à quatre paires de pôles sur la base 
des paramètres géométriques de la machine existante Zodiac ainsi que la solution n°3, qui présente une fonction 
coupleur magnétique plus efficace. En effet, les étoiles sont très proches spatialement et donc fortement couplées. 
Malgré son faible couplage magnétique inter-étoile qui traduit directement l’efficacité de la fonction coupleur 
magnétique, nous maintenons notre volonté d’étudier la solution n°4 avec la solution n°3 car c’est la seule solution 
qui offre la possibilité de conserver les fondamentaux des courants d’alimentation en phase. En plus de ses 
avantages par rapport aux deux premières solutions, la solution n°3 est conservée de manière à permettre la 
comparaison des variantes à quatre paires de pôles. Les deux premières solutions sont donc écartées. Concernant 
la disposition des aimants au rotor des solutions n°3 et n°4, il aurait été intéressant d’utiliser les outils du Chapitre 
3 afin d’adapter de manière optimale la répartition des aimants et proposer une aimantation progressive. 
Cependant, trois versions de démonstrateur seront étudiées. Pour des raisons de coût de fabrication, mais surtout 
en raison de l’effet des courants induits dans les aimants sur la fonction coupleur observés au paragraphe (4.5.2), 
nous faisons le choix de conserver la même répartition des aimants sur chaque pôle. Néanmoins, les aimants de 
chaque version de démonstrateur seront segmentés, comme précisé précédemment.  
 

5.4 Les configurations d’alimentation 

Les solutions particulières des bobinages et les structures de machine ont été étudiées puis sélectionnées 
[220] grâce à l’ensemble des outils développés au cours des précédents chapitres. Nous abordons à présent l’étude 
de l’intégration convertisseur-machine, c’est-à-dire, le système dans sa globalité. Nous prenons en considération 
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les deux onduleurs de tension afin d’observer leurs interactions avec la machine. Pour cette partie de nos travaux, 
faute de disposer d’un modèle analytique de deux onduleurs de tension à commande entrelacée, nous modélisons 
numériquement la machine et les deux convertisseurs sous le logiciel « Simplorer » d’ANSYS. Nous nous limitons 
à la modélisation de deux onduleurs de tension triphasés à deux niveaux de tension en parallèle à commande MLI 
intersective entrelacée dont la représentation d’une structure est donnée sur la Figure 5-19. Nous observerons la 
qualité des formes d’onde dans la machine, les contenus harmoniques des courants d’entrée/sortie des onduleurs 
ainsi que leurs ondulations. Grâce à ces simulations, nous cherchons à mettre en évidence les avantages et les 
inconvénients des deux configurations de machines solution n°3 et n°4 par rapport à la machine originale qui 
servira de référence pour les comparaisons. Ensuite, nous analyserons analytiquement les ondulations des courants 
en sortie de l’onduleur de manière à quantifier les bénéfices de l’intégration d’une fonction coupleur magnétique 
par la réduction des ondulations de courant dans la machine. Toujours dans le cadre de l’intégration convertisseur-
machine, la modélisation assez fine des deux systèmes s’impose et passera par une cosimulation « champ-circuit » 
qui permet de coupler les modèles réels numériques du convertisseur et de la machine. Nous pourrons alors vérifier 
la fonction coupleur magnétique en fonction des effets magnétodynamiques siégeant dans la machine, c'est-à-dire, 
les transitoires et les courants induits. 

 

           
(a) (b) 

Figure 5-19: Structure d’alimentation connectée au réseau (redresseur + onduleur) : 
(a) Etage de conversion de l’application réelle  

(b) Montage simplifiée pour l’étude 
 

 Paramètres de modélisation et ondulations de courant 

Nous utilisons un modèle équivalent de type charge « RLE », c'est-à-dire, une modélisation des phases 
de la machine par l’association d’une résistance des phases des bobinages connectée en série avec l’inductance 
cyclique des bobinages et avec une source de tension représentant la FEM à vide, comme sur la Figure 5-20. 
Chaque étoile est donc alimentée par un onduleur de tension triphasé indépendant connecté sur le même bus 
continu, comme représenté sur la Figure 5-29. 
 

 
Figure 5-20 : Charge RLE équivalente représentant une étoile de la machine 

Le bus continu est fixé à 270𝑉. La machine mono-étoile de référence sera, bien entendu, alimentée par un 
seul onduleur de tension triphasé à deux niveaux de tension à commande MLI. Etant donné le contenu harmonique 
des flux à vide des solutions n°3 et n°4, nous pouvons émettre l’hypothèse simplificatrice que les deux machines 
sont à forme d’ondes sinusoïdales. Nous travaillons en régime permanent établi RPS. L’asservissement du 
système, c’est-à-dire, le contrôle commande ou autopilotage de la machine ne rentre pas dans le cadre de notre 
étude. Le choix de modéliser le système pour un point de fonctionnement nominal en boucle ouverte est donc 
justifié. Les commandes de chaque cellule des onduleurs sont détaillées sur la Figure 5-21 ci-dessous. On désigne 
les modulantes sinusoïdales comme la tension de référence basse fréquence (BF) découpée à la fréquence 
apparente des porteuses triangulaires en haute fréquence (HF). La vitesse de rotation au point de fonctionnement 
nominal fixe la fréquence fondamentale des grandeurs électriques et des modulantes à 533.33𝐻𝑧. Dans le cadre 
des simulations, nous conservons, comme pour la machine existante de Zodiac, une fréquence de découpage 
apparente de 20𝑘𝐻𝑧. Les résultats que nous obtiendrons serviront à valider la fonction coupleur magnétique pour 

𝑈31  

𝑈23 

𝑈12 

V 

𝐼31 

𝐼21 

𝐼11 
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les deux solutions étudiées. Nous ne cherchons pas à analyser les performances des structures réelles des 
convertisseurs. 
 

Remarque : la qualité des ondes, c’est-à-dire, leurs contenus harmoniques ainsi que les ondulations 
obtenues lors des simulations ne sont pas représentatifs. En effet, la structure du démonstrateur côté convertisseur 
met en œuvre deux structures multiniveaux en parallèle, contrairement à notre choix d’étude. Etant donné le facteur 
10 existant entre la valeur de la fréquence de découpage prise pour nos simulations et la valeur réelle de la 
fréquence de découpage apparente du démonstrateur multiniveaux, les ondulations de courants simulées en sortie 
des onduleurs qui sont fonction de la fréquence de découpage, seront forcément réduites pour le cas du 
démonstrateur. 

 

       
Figure 5-21 : Commande MLI intersective de la phase 1 et du premier bras de l’onduleur 

D’autre part, la profondeur de modulation, rapport de l’amplitude de la modulante par rapport à la porteuse, permet 
d’ajuster l’amplitude de la tension de sortie en fonction de la FEM à vide de la machine et de la tension du bus 
DC. Généralement, la profondeur de modulation est prise entre des valeurs de 0.8 et 0.95. Les modulantes de 
chaque phase sont déphasées électriquement de 2𝜋

𝑞
 et le calage du courant de phase par rapport à la FEM s’effectue 

par l’introduction d’un déphasage temporel dans la modulante puisque celle-ci peut être considérée comme l’image 
du courant d’alimentation.  
 

Dans son ensemble stator et bobinage, la MSAPDE peut être assimilée à un coupleur magnétique de type 
« transformateur interphases » à association cascade symétrique. Ce sont de simples transformateurs à deux 
enroulements séparés, réalisés avec des noyaux ferromagnétiques standards. Quand deux phases sont reliées par 
un transformateur, les bornes des enroulements correspondants doivent être disposées de manière à ce que les 
courants qui traversent les deux phases soient identiques. Une représentation graphique simplifiée qui décrit une 
liaison entre deux enroulements d’un transformateur est représentée sur la Figure 5-22 ci-dessous.  

 
Figure 5-22 : Représentation graphique simplifiée d’un transformateur interphase 

La Figure 5-23 ci-dessous, issue de [221], présente le montage classique par transformateurs d’une structure à 
matrice complète qui relie directement chacune des phases et correspond au bobinage du stator de la MSAPDE 
étudiée. 

Phase 1 Phase 2 

Couplage magnétique 
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Figure 5-23 : Structure d’un coupleur magnétique 6 phases à transformateurs interphases de type association 

cascade symétrique  

Le coupleur équivalent est modélisé par les coefficients de couplage entre les différentes phases, 
matérialisés dans les simulations par des inductances mutuelles représentées sur la Figure 5-24. Ces mutuelles 
sont caractérisées notamment par la matrice inter-étoiles rappelée par la relation (5-1), ainsi que les matrices de 
chaque étoile données par la relation (4-4). La machine modélisée est toujours à pôles lisses, ce qui permet, grâce 
aux propriétés de symétrie des matrices d’inductances, de réduire le nombre d’inductances mutuelles à prendre en 
considération car 𝐿𝑘−𝑗 = 𝐿𝑗−𝑘.  

 
Figure 5-24 : Structure équivalente du coupleur magnétique à transformateurs interphases prise pour les 

simulations  

La FEM est donnée par la relation suivante : 

𝑒𝑘𝑒(𝑡) = 𝑝Ω𝜙𝑘𝑣�̂� sin (𝜔𝑡 − (𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞
− 𝑝(𝑠 − 1)𝜙𝑒) 5-2 

avec 𝜙𝑘𝑣�̂� la valeur crête du flux produit par les aimants, embrassé par chaque phase et issu des simulations 
numériques pour chaque solution de machine. Le courant d’alimentation d’une phase est maintenu en phase avec 
la FEM correspondante de façon à fonctionner à couple maximum. Son amplitude est déterminée à partir du couple 
requis au point de fonctionnement nominal n°1 par : 

𝑖𝑘𝑒(𝑡) = 𝐼𝑚 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑡 − (𝑘 − 1)
2𝜋

𝑞
− 𝑝(𝑠 − 1)𝜙𝑒)           avec         𝐼𝑚 =

2𝛾𝑒𝑚

𝑞𝑝𝜙𝑘𝑣�̂�
 5-3 

A partir des paramètres électriques, résistance et inductances, extraits des simulations numériques pour chaque 
solution de machine, la relation de la tension d’alimentation de la phase 1 de la machine de référence mono-étoile 
peut être déterminée en considérant les symétries des paramètres d’inductance par la relation suivante [220] : 

𝑉1(𝑡) = 𝑅𝑠𝑖1(𝑡) + 𝐿𝑎𝑎
𝑑𝑖1(𝑡)

𝑑𝑡
+ 𝑒1(𝑡) +𝑀𝑎𝑏 (

𝑑𝑖2(𝑡)

𝑑𝑡
+  
𝑑𝑖3(𝑡)

𝑑𝑡
) 5-4 

En considérant les symétries des paramètres d’inductance de la solution n°3, la relation de la tension d’alimentation 
de la phase 1 de l’étoile 1 de la solution n°3 peut être déterminée par la relation suivante : 

𝑉11(𝑡) = 𝑅𝑠𝑖11(𝑡) + 𝐿𝑎𝑎
𝑑𝑖11(𝑡)

𝑑𝑡
+ 𝑒11(𝑡) + 𝑀𝑎𝑏 (

𝑑𝑖21(𝑡)

𝑑𝑡
+ 
𝑑𝑖31(𝑡)

𝑑𝑡
)+ 𝑀𝑎𝑐 (

𝑑𝑖22(𝑡)

𝑑𝑡
+ 
𝑑𝑖32(𝑡)

𝑑𝑡
)

+𝑀𝑎1𝑎2 (
𝑑𝑖12(𝑡)

𝑑𝑡
) 

5-5 

Les FEM des phases homologues de la solution n°3 sont identiques à celles de la machine de référence mono-
étoile, mais déphasées de 180° l’une par rapport à l’autre. Les amplitudes des courants sont divisées par deux par 

Couplage magnétique étoile 1 

Couplage magnétique étoile 2 

Couplage magnétique inter-
étoiles 
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rapport aux amplitudes des courants de la machine de référence. Enfin, les FEM des phases homologues de la 
solution n°4 sont également identiques à celles de la machine de référence et en phase. En considérant les symétries 
des paramètres d’inductance de la solution n°4, la relation de la tension d’alimentation de la phase 1 de l’étoile 1 
de la solution n°4 peut être déterminée par la relation suivante : 

𝑉11(𝑡) = 𝑅𝑠𝑖11(𝑡) + 𝐿𝑎𝑎
𝑑𝑖11(𝑡)

𝑑𝑡
+ 𝑒11(𝑡) + 𝑀𝑎𝑏 (

𝑑𝑖21(𝑡)

𝑑𝑡
+ 
𝑑𝑖32(𝑡)

𝑑𝑡
)+ 𝑀𝑎𝑐 (

𝑑𝑖31(𝑡)

𝑑𝑡
+ 
𝑑𝑖22(𝑡)

𝑑𝑡
)

+𝑀𝑎1𝑎2 (
𝑑𝑖12(𝑡)

𝑑𝑡
) 

5-6 

 
Nous rappelons que l’entrelacement de la commande de deux phases homologues dont le principe de 

superposition des courants en sortie d’un coupleur magnétique pour un montage Buck rappelé sur la Figure 5-25, 
permet de réduire les ondulations de courant en entrée et en sortie des convertisseurs. Cela permet également de 
réduire la masse du filtrage entrée / sortie. 

 
Figure 5-25 : Effet de l’entrelacement des courants de deux phases homologues reliées par un coupleur 

magnétique pour un montage Buck [22] 

Par rapport à la machine mono-étoile, il y a six ordres de commande des interrupteurs à définir pour chaque phase 
de chaque étoile, pour les machines des solutions n°3 et n°4. Pour la solution n°3, nous étudions deux possibilités 
concernant la disposition des porteuses : porteuses alignées et porteuses opposées. Pour la solution n°4, les deux 
porteuses sont opposées à 180° électrique. 

 
Les ondulations des courants en sortie de l’onduleur sont déterminées analytiquement en temps réel pour 

les trois solutions à partir des relations des tensions de phase et des circuits électriques équivalents lors d’une 
séquence de conduction de deux cellules, pour un ou deux onduleurs selon la solution étudiée. Le cas de la machine 
mono-étoile est représenté sur la Figure 5-26 ci-dessous. 

 
 

(a) (b) 

Figure 5-26 a) Grandeurs électriques de l’étoile pour une séquence de conduction b) 
Représentation équivalente de la machine mono-étoile pour le même instant de conduction 

 
Pour la machine mono-étoile, nous pouvons alors écrire : 
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{
𝑉1(𝑡) = 𝑅𝑠𝑖1(𝑡) + 𝐿𝑎𝑎

𝑑𝑖1(𝑡)

𝑑𝑡
+ 𝑒1(𝑡) +𝑀𝑎𝑏

𝑑𝑖2(𝑡)

𝑑𝑡

𝑉2(𝑡) = 𝑅𝑠𝑖2(𝑡) + 𝐿𝑏𝑏
𝑑𝑖2(𝑡)

𝑑𝑡
+ 𝑒2(𝑡) +𝑀𝑎𝑏

𝑑𝑖1(𝑡)

𝑑𝑡

 5-7 

soit, avec les symétries des matrices inductances : 

𝑑𝑖1
𝑑𝑡

=
𝑉𝑑𝑐 − 𝑒12− 2𝑅𝑖1
2(𝐿𝑎𝑎 −𝑀𝑎𝑏) 

 5-8 

avec 𝑉𝑑𝑐 la tension du bus continu et 𝑒12 = 𝑒1 − 𝑒2. Pour les solutions n°3 et n°4, le circuit électrique équivalent 
lors d’une séquence de conduction des interrupteurs des deux onduleurs est représenté sur la Figure 5-27 ci-
dessous. 
 

 
Figure 5-27 : Schéma équivalent pour une séquence de conduction des deux phases homologues  

Pour les solutions n°3 et n°4, nous pouvons alors écrire : 

{
𝑉11(𝑡) = 𝑅𝑠𝑖11(𝑡) + 𝐿𝑎𝑎

𝑑𝑖11(𝑡)

𝑑𝑡
+ 𝑒11(𝑡) +𝑀𝑎𝑏

𝑑𝑖21(𝑡)

𝑑𝑡
+𝑀𝑎1𝑎2

𝑑𝑖12(𝑡)

𝑑𝑡
+𝑀𝑎1𝑏2

𝑑𝑖22(𝑡)

𝑑𝑡

𝑉21(𝑡) = 𝑅𝑠𝑖21(𝑡) + 𝐿𝑏𝑏
𝑑𝑖21(𝑡)

𝑑𝑡
+ 𝑒21(𝑡) +𝑀𝑎𝑏

𝑑𝑖11(𝑡)

𝑑𝑡
+𝑀𝑏1𝑎2

𝑑𝑖12(𝑡)

𝑑𝑡
+ 𝑀𝑏1𝑏2

𝑑𝑖22(𝑡)

𝑑𝑡
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soit, avec les symétries des matrices inductances pour la solution n°3 : 

𝑑𝑖11
𝑑𝑡

=
𝑉𝑑𝑐 − 𝑒1121− 2𝑅𝑖11

2(𝐿𝑎𝑎 −𝑀𝑎𝑏 −𝑀𝑎1𝑎2 +𝑀𝑏1𝑎2) 
 5-10 

Et, selon les symétries des matrices inductances pour la solution n°4 : 

𝑑𝑖11
𝑑𝑡

=
𝑉𝑑𝑐 − 𝑒1121− 2𝑅𝑖11

2(𝐿𝑎𝑎 −𝑀𝑎1𝑎2) −𝑀𝑎𝑏 −𝑀𝑎𝑐 +𝑀𝑏1𝑎2 +𝑀𝑎1𝑏2 
 5-11 

avec 𝑒1121 = 𝑒11 − 𝑒21.  
 

A partir des valeurs des paramètres d’inductances extraites des simulations numériques et en faisant 
l’application numérique, la solution n°4 présente un dénominateur supérieur de 13.5% par rapport à la solution n°3 
et de 59.4% par rapport à la machine de référence. L’influence des couplages magnétiques inter-étoiles équivalent 
à un coupleur magnétique est mise en évidence de manière explicite grâce à la présence des termes mutuels à 
valeurs négatives dans les relations (5-8, 5-10, 5-11). D’après ces relations, la fonction de coupleur magnétique 
est réellement intégrée dans la machine, ce que l’on savait déjà grâce aux matrices d’inductances de la MSAPDE 
déterminées précédemment. Il semble que la disposition des étoiles permette également d’augmenter la 
composante inductive du circuit électrique équivalent. On dispose ainsi d’un filtre passe bas du second ordre. En 
comparant les dénominateurs des relations (5-8, 5-10, 5-11), nous constatons que les temps de réponse des circuits 
électriques des solutions double étoile seront plus importants que pour la machine simple étoile. En contrepartie 
les ondulations de courant seront réduites grâce à l’effet de filtrage des inductances.  
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 Simulations sur charges équivalentes 

Les paramètres de modélisation électriques ont été définis selon les contraintes du cahier des charges, ce 
qui nous permet de procéder aux simulations sur modèle équivalent RLE, pour la MSAPDE des solutions n°3 et 
n°4, connectée aux deux onduleurs de tension, représenté sur les Figure 5-28 et Figure 5-29 ci-dessous. Nous 
comparons ensuite les résultats de ces simulations aux résultats de simulation de la machine de référence mono-
étoile afin de mettre en évidence les avantages et inconvénients des deux solutions. Nous rappelons que les 
paramètres géométriques et les caractéristiques intrinsèques sont identiques entre les trois machines. Seul le 
bobinage du stator et par conséquent l’amplitude des courants de phase sont modifiés pour les machines double 
étoile, de manière à conserver les mêmes niveaux de tension d’alimentation. Les Figure 5-30 à Figure 5-33 
résument les courbes des courants d’alimentation de la phase 1 de chaque étoile, relevés pour les solutions n°3 et 
n°4 en régime permanent établi. 

 
Figure 5-28 : Schéma électrique d’une machine double étoile connectée à deux onduleurs de tension. 

 
Figure 5-29 : Schéma électrique équivalent des solutions n°3 et n°4 sous Simplorer. 
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L’analyse harmonique des courants de sortie des onduleurs montre que l’amplitude des fondamentaux est la même 
pour les solutions n°3 et n°4 retenues. Les amplitudes des harmoniques aux multiples de la fréquence de découpage 
résumées dans le Tableau 66 ci-dessous se révèlent également très proches. En comparaison avec la solution simple 
étoile et à amplitude des fondamentaux équivalente, les taux d’harmonique à la fréquence de découpage sont 
inférieurs de 8.8% pour la solution n°3 et 11.8% pour la solution n°4. L’atténuation des ondulations des courants 
d’alimentation traduit bien la présence de la fonction coupleur magnétique intégrée dans les deux solutions double 
étoile. La réduction des ondulations des courants de sortie permet aussi de diminuer l’apparition des courants 
induits dans les conducteurs et les aimants permanents. 
 

Tableau 66 : Comparaison des courants de phase en sortie des onduleurs pour les deux solutions retenues 

Courants de sortie Sol III) Sol IV) Référence 
    

𝐼𝑓𝑜𝑛𝑑  [𝐴] 15 15 30 

𝐼𝐹𝑑𝑒𝑐  [%] 3.17 3 3.4 

𝐼2𝐹𝑑𝑒𝑐 [%] 4.12 4.21 3.37 

 

 
Figure 5-30 : Tracé et contenu harmonique du courant de sortie de l’onduleur pour la phase 1 de la machine 

simple étoile de référence 

 
Figure 5-31 : Tracé du courant de sortie de l’onduleur pour la phase 1 de l’étoile 1 et la phase 1 de l’étoile 2 de 

la solution n°3 
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Figure 5-32 : Tracé du courant de sortie de l’onduleur pour la phase 1 de l’étoile 1 et la phase 1 de l’étoile 2 de 

la solution n°4 

 
Figure 5-33 : Contenu harmonique du courant de sortie de l’onduleur pour la phase 1 de l’étoile 1 de chaque 

machine des solutions n°3 et n°4 

 
Figure 5-34 : Comparaison des courants de sortie de l’onduleur pour la phase 1 de l’étoile 1 des solutions n°3 

et n°4  
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Figure 5-35 : Comparaison des ondulations des courants de sortie de l’onduleur pour la phase 1 de l’étoile 1 
des solutions n°3 et n°4 

Comme le montrent les Figure 5-34 et Figure 5-35, les ondulations crête à crête des courants de sortie de 
l’onduleur des solutions n°3 et n°4 sont légèrement déphasées dans le temps mais très proches avec des écarts 
inférieurs à 3% entre les deux solutions.  
 

L’analyse harmonique des courants d’entrée des onduleurs représentée sur les Figure 5-36 à Figure 5-38 
va permettre de faire la différence entre les deux solutions retenues. En effet, au vu des résultats synthétisés dans 
le Tableau 67 ci-dessous, il est aisé d’observer les bénéfices de l’entrelacement sur le contenu harmonique des 
courants d’entrée pour la solution n°4. Les rangs des harmoniques multiples de la fréquence de découpage, en plus 
d’être réduits en comparaison avec ceux de la machine de référence simple étoile, sont même supprimés à la 
fréquence de découpage et à trois fois la fréquence de découpage. 
 

Tableau 67 : Comparaison des courants d’entrée des convertisseurs pour les deux solutions retenues 

Courants d’entrée Sol III) Sol IV) Référence 
    

𝐼𝑑𝑐  [𝐴] 15.8 16 18.2 

𝐼𝑑𝑐𝐹𝑓𝑜𝑛𝑑  [%] 13 10 17 

𝐼𝑑𝑐𝐹𝑑𝑒𝑐  [%] 18.6 0 20.8 

𝐼𝑑𝑐2𝐹𝑑𝑒𝑐  [%] 92.1 91.3 74.4 

𝐼𝑑𝑐3𝐹𝑑𝑒𝑐  [%] 14.8 0 10.7 

𝐼𝑑𝑐4𝐹𝑑𝑒𝑐  [%] 22.9 23.26 26.5 

 
Figure 5-36 : Tracé et contenu harmonique du courant d’entrée des onduleurs pour la solution n°3 
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Figure 5-37 : Tracé et contenu harmonique du courant d’entrée des onduleurs pour la solution n°4 

 
Figure 5-38 : Contenu harmonique du courant d’entrée de l’onduleur de la machine de référence 

Si l’on considère que la tension du bus DC est constante, alors le courant du bus DC est l’image de la 
puissance instantanée consommée par la machine. Il est évident que la solution n°4 présente un avantage non 
négligeable. La solution n°4 permet de réduire la puissance consommée grâce à la diminution et à la suppression 
de certains rangs d’harmoniques. Les deux solutions offrent également la possibilité de diviser par deux 
l’amplitude des courants d’alimentation qui transitent dans chaque onduleur de tension. Cela permet de réduire le 
calibre des semi-conducteurs de chaque cellule, ainsi que le niveau des différentes pertes propres au 
fonctionnement de ces interrupteurs. Par ailleurs, même si la solution n°3 ne supprime pas certains rangs 
d’harmoniques, elle présente également l’intérêt, en comparaison avec la machine simple étoile de référence, de 
réduire de 23.5% le rang d’harmonique à la fréquence du fondamental du courant de sortie et de 10.6% le rang 
d’harmonique à la fréquence de découpage.  

 
(a) (b) 
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(c) 

Figure 5-39 : Effet de l’entrelacement de la commande sur la solution n°3 
 (a) Tracé du courant de sortie des onduleurs (b) Contenu harmonique du courant de sortie des onduleurs  

(c) Contenu harmonique du courant d’entrée des onduleurs  

Remarque : jusqu’à présent, les résultats pour la solution n°3 ont été obtenus dans le cadre d’une 
commande non entrelacée. En effet, les modulantes ainsi que les porteuses sont déphasées chacune l’une par 
rapport à l’autre de 180° afin de respecter la condition de création d’un couple moyen non nul pour la machine, 
tout en assurant la fonction coupleur magnétique, conditionnée par le signe des valeurs algébriques des indices 
dans la diagonale de la matrice inductance inter-étoiles, relation (5-1). Or, pour réaliser un entrelacement, il faut 
décaler, soit les modulantes, soit les porteuses de 2𝜋

𝑛
, avec n le nombre de niveaux de convertisseurs. La disposition 

des étoiles et la matrice d’inductance mutuelle inter-étoiles obtenue pour la solution n°3, impose déjà un déphasage 
des fondamentaux des courants, c'est-à-dire, la mise en opposition des modulantes. Nous avons alors étudié la 
possibilité d’entrelacer la commande de la solution n°3 en alignant les porteuses. Les résultats obtenus sont mitigés 
en matière d’avantages et inconvénients. En effet, comme représenté sur la Figure 5-39, d’un côté nous obtenons 
une réduction du contenu harmonique des courants en entrée des onduleurs, comme pour la solution n°4, mais en 
contrepartie, une augmentation des ondulations des courants en sortie de l’onduleur est observée. L’entrelacement 
des phases homologues de deux onduleurs différents, qui s’effectue classiquement en déphasant, soit les porteuses, 
soit les modulantes, ne peut donc être correctement effectué. Si l’on souhaite déphaser les modulantes et conserver 
les porteuses alignées, alors une solution consiste à ouvrir les enroulements, solution classiquement réalisée dans 
le cas des bobinages « open windings », afin de les alimenter par leurs deux extrémités. Ce concept permet 
également de créer une tension commune aux enroulements, qui correspond à une sortie d’onduleur multiniveaux, 
bien que les deux structures d’onduleurs triphasés soient à deux niveaux. En particulier, dans [222], l’auteur a 
montré que la forme d'onde de tension à trois niveaux peut être obtenue en alimentant les deux extrémités des 
enroulements ouverts des trois phases du moteur, par deux onduleurs à deux niveaux. On obtient alors un 
doublement de la fréquence de découpage comme dans le cas d’un entrelacement de la commande de deux 
onduleurs qui alimentent deux étoiles séparées, mais d’un point de vue électrique et magnétique du bobinage de 
la machine, on se retrouve avec une machine simple étoile, sans fonction coupleur magnétique intégrée. De ce fait, 
la variante « open windings » de la solution n°3 ne peut faire l’objet du présent comparatif. 

 
A présent, pour vérifier si l’entrelacement et la fonction coupleur intégrée sont correctement utilisés, nous 

visualisons sur les Figure 5-40 et Figure 5-41 pour les solutions n°3 et n°4, la somme des courants de sortie des 
onduleurs. Cela permet de se placer en tant qu’observateur d’un montage à deux onduleurs de tension à inductances 
couplées qui mettent en œuvre un coupleur magnétique externe et débitent sur une seule charge triphasée. Nous 
analysons le contenu harmonique de la somme des courants de sortie résumé dans le Tableau 68.  

 
Tableau 68 : Comparaison de la somme des courants de sortie des deux solutions 

Somme des 
courants de sortie Sol III) Sol IV) 

   
𝐼𝑓𝑜𝑛𝑑  [𝐴] 28.83 29.95 

𝐼𝐹𝑑𝑒𝑐  [%] 3.23 0 
𝐼2𝐹𝑑𝑒𝑐 [%] 4.27 4.22 
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Figure 5-40 : Tracé du courant de sortie de la phase 1, de la somme des courants de sortie des onduleurs et 

contenu harmonique de la somme des courants de sortie pour la solution n°3 

Pour la solution n°4, les conditions sont réunies. Le doublement de la fréquence de découpage, c'est-à-
dire, la suppression du rang d’harmonique à la fréquence de découpage et la diminution des ondulations crête à 
crête d’environ 4%, pour un doublement de la valeur efficace du courant de phase, attestent que l’entrelacement 
des commandes et la fonction coupleur magnétique intégrée dans la machine, sont correctement utilisés. Pour la 
solution n°3, la fonction coupleur est bien intégrée dans la machine, puisqu’on observe une diminution du rang 
d’harmonique à la fréquence de découpage de 7%, mais en raison de l’absence d’un entrelacement des commandes 
des interrupteurs de chaque onduleur, cette même harmonique n’est pas supprimée, comme pour la solution n°4. 
Par ailleurs, les ondulations de courant de la somme des deux courants de sortie augmentent. La fonction coupleur 
magnétique intégrée n’est pas correctement utilisée avec la commande. D’ailleurs, cette constatation est retrouvée 
sur les courants d’entrée des onduleurs, comme sur la Figure 5-38. 

 

 
Figure 5-41 : Tracé du courant de sortie de la phase 1, de la somme des courants de sortie des onduleurs et 

contenu harmonique de la somme des courants de sortie pour la solution n°4 

L’analyse qualitative des solutions retenues se poursuit avec la comparaison du tracé des courbes du 
couple électromagnétique, représentées sur la Figure 5-42. Le couple est calculé par la relation suivante :  

𝛾𝑒𝑚(𝑡) =∑∑
𝑒𝑘𝑒(𝑡)𝑖𝑘𝑒(𝑡)

𝛺

𝑞

𝑘=1

𝑠

𝑒=1

 5-12 

Les ondulations de couple sont directement fonction des ondulations des courants, étant donné que sur charge 
équivalente, les FEM sont considérées comme purement sinusoïdales. Les ondulations de courants dépendent 
également de la fréquence de découpage apparente des onduleurs. Nous rappelons que nous réalisons les 
simulations en boucle ouverte pour un point de fonctionnement nominal sans asservissement du système et pour 
une fréquence de découpage très éloignée de celle qui sera atteinte par le démonstrateur, côté convertisseur. 
L’architecture simulée des convertisseurs ne correspond pas non plus à celle du démonstrateur. 
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(a) (b) 

 
(c) 

Figure 5-42: Tracé du couple électromagnétique de chaque étoile (courbes rouges) et total (courbes bleues) 
(a) Solution n°3  
(b) Solution n°4  

(c) Machine de référence 
 

Cela se traduit par des ondulations de couple mesurées qui ne sont pas représentatives de la réalité. Ces 
données permettent juste d’estimer les avantages d’une solution par rapport à l’autre. Les ondulations de couple 
obtenues sur charges équivalentes RLE alimentées par deux onduleurs à deux niveaux de tension et à commande 
MLI intersective, résumées dans le Tableau 69, sont très éloignées des ondulations relevées dans le Tableau 65, 
pour le cas des machines modélisées numériquement et alimentées par des courants purement sinusoïdaux. On 
remarque également, que le bénéfice sur les ondulations de couple est nul pour la solution n°4, en comparaison 
avec la machine de référence. Seule la solution n°3 offre un taux d’ondulation de couple similaire à la machine 
simple étoile.  
 

Tableau 69 : Comparaison des caractéristiques du couple des deux solutions retenues 

 Sol III) Sol IV) Référence 
    

< 𝛾𝑒𝑚 > [𝑁𝑚]  4.84 4.86 5.56 

𝑂𝑛𝑑 𝛾𝑒𝑚 [%]  31.9 40.9 32 
 
En résumé, la diminution des rangs d’harmonique des courants de sortie des onduleurs aux valeurs 

multiples de la fréquence de découpage et la diminution des ondulations de ces mêmes courants de sortie, 
traduisent bien la présence de la fonction coupleur magnétique intégrée dans les machines pour les deux solutions, 
cela grâce à la disposition particulière des deux étoiles. Nous avons constaté que la solution n°4 permettait 
d’utiliser correctement la fonction de couplage magnétique inter-étoiles, grâce à l’entrelacement de la commande 
des deux onduleurs. Cela a pour effet de supprimer les rangs d’harmoniques des courants d’entrée à la fréquence 
de découpage et trois fois la fréquence de découpage. Si on se place dans un mode de fonctionnement où la machine 
devient un coupleur externe en sommant les courants de sortie des onduleurs, nous vérifions aussi pour la solution 
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n°4, que l’entrelacement de la commande associé à la fonction coupleur permet le doublement de la fréquence de 
découpage, c'est-à-dire, la suppression du rang d’harmonique à la fréquence de découpage, ainsi que la diminution 
des ondulations crête à crête d’environ 4%, pour un doublement de la valeur efficace du courant de phase. La 
solution n°3 ne supprime pas de rangs d’harmoniques particuliers, mais présente l’intérêt, en comparaison avec la 
machine de référence, de réduire jusqu’à 23% le rang d’harmonique dans le courant d’entrée, qui correspond à la 
fréquence du fondamental du courant de sortie et de 10.6% le rang d’harmonique à la fréquence de découpage. En 
effet, la solution n°3 n’utilise pas correctement la fonction coupleur magnétique intégrée en raison de l’absence 
d’entrelacement de la commande des deux onduleurs. Même si l’on observe une diminution de l’harmonique à la 
fréquence de découpage de 7% pour la somme des courants de sortie, ce rang d’harmonique à cette fréquence n’est 
pas supprimé, comme pour la solution n°4, et les ondulations de courant pour la somme des courants de sortie des 
onduleurs augmentent au lieu de diminuer.  

Concernant les ondulations de couple obtenues dans le cadre des simulations sur charges équivalentes 
RLE, nous ne pouvons pas conclure aussi facilement sur les bénéfices des solutions n°3 et n°4 par rapport à la 
machine de référence. Des essais en boucle fermée ou un simple fonctionnement en autopilotage permettrait un 
meilleur réglage des ordres de commande à chaque instant, pour chacun des bras des deux onduleurs. Afin de 
vérifier nos résultats dans des conditions de simulations plus proches de la réalité, nous décidons de mener au 
prochain paragraphe des simulations multi-physiques qui prendront en compte des phénomènes internes à la 
machine jusqu’à présent négligés. 
 

 Simulations multi-physiques sur charge réelle 

Afin de prendre en compte tous les effets magnétodynamiques qui siègent dans la machine tels que, les 
courants induits dans les aimants et dans la frette, qui impactent le fonctionnement global de la machine, nous 
développons une modélisation multi-physiques des onduleurs de tension et de la machine en boucle ouverte. Ce 
modèle est nécessaire pour établir un couplage électromagnétique, afin de vérifier dans des conditions plus proches 
de la réalité, le comportement de la machine et de l’onduleur en fonction de la commande associée. L’objectif est 
de visualiser également les effets des harmoniques d’espace du champ produit au stator, les effets des courants 
induits dans les parties conductrices de la machine et les effets de la saturation. Grâce à la cosimulation, nous 
prenons en compte les phénomènes non linéaires de la machine ainsi que ses pertes par courants induits (frette et 
aimants), qui jusqu’à présent, avaient été ignorés pour des raisons de simplification. Nous couplons donc 
« Simplorer » et  « Maxwell », pour pouvoir réaliser les cosimulations « champ-circuit ». Nous reprenons les 
montages détaillés sur la Figure 5-29 et nous remplaçons simplement la charge équivalente RLE par le modèle 
magnétique de la machine, comme représenté sur la Figure 5-43 ci-dessous.  

 
Figure 5-43 : Schéma électrique de la machine pour la cosimulation « champ-circuit » (Simplorer/Maxwell) 

Globalement, nous retrouvons les mêmes allures de courbes, tendances et contenus harmoniques, résumés 
sur les Figure 5-44 à Figure 5-46, entre les dernières simulations sur charges réelles et les simulations précédentes 
sur charges RLE équivalentes, ce qui est rassurant par rapport aux hypothèses simplificatrices prises 
précédemment. Cependant, nous constatons pour les solutions n°3 et n°4, que les courants des deux étoiles ne sont 
pas exactement identiques et que les bénéfices du couplage magnétique inter-étoiles sur les courants de sortie des 
onduleurs pour la solution n°3, associé à un entrelacement de la commande pour la solution n°4, sont réduits par 
rapport aux simulations sur charge RLE équivalente. Nous remarquons, que les courants induits dans les aimants 
et la frette, pris en compte dans le modèle numérique de la machine couplé au modèle de l’onduleur, diminuent 
les effets de la fonction coupleur magnétique intégrée. Nous relevons une augmentation des harmoniques et des 
ondulations des courants. Les choix structurels qui consistent à segmenter les aimants et à utiliser une frette non 
conductrice prennent donc tout leur sens.  

Les différences des paramètres d’inductances entre les deux étoiles conduisent à des asymétries entre les 
courants des étoiles de sortie des onduleurs. Les tensions instantanées ne sont plus tout à fait identiques et les  
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Figure 5-44 : Tracé et contenu harmonique des courants de sortie de l’onduleur pour la solution n°3 

  
Figure 5-45 : Tracé et contenu harmonique des courants de sortie de l’onduleur pour la solution n°4 

 
(a) (b) 

Figure 5-46: Contenu harmonique du courant d’entrée de l’onduleur 
(a) Solution n°3 (b) Solution n°4 
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Tableau 70 : Comparaison des courants de sortie des deux solutions retenues 

Courants de sortie 
Cosimulation Charge RLE 

Sol III) Sol IV) Sol III) Sol IV) 
     

𝐼𝑓𝑜𝑛𝑑  [𝐴] 14.93 14.58 15 15 
𝐼𝐹𝑑𝑒𝑐  [%] 5.7 5.7 3.17 3 
𝐼2𝐹𝑑𝑒𝑐 [%] 7 6.3 4.12 4.21 

Tableau 71 : Comparaison des courants d’entrée des deux solutions retenues 

Courants d’entrée 
Cosimulation Charge RLE 

Sol III) Sol IV) Sol III) Sol IV) 
     

𝐼𝑑𝑐  [𝐴] 16.58 17.53 15.8 16 
𝐼𝑑𝑐𝐹𝑓𝑜𝑛𝑑  [%] 4.1 0 13 10 
𝐼𝑑𝑐𝐹𝑑𝑒𝑐 [%] 16 2 18.6 0 
𝐼𝑑𝑐2𝐹𝑑𝑒𝑐 [%] 92.4 91.8 92.1 91.3 
𝐼𝑑𝑐3𝐹𝑑𝑒𝑐 [%] 10.6 2.3 14.8 0 
𝐼𝑑𝑐4𝐹𝑑𝑒𝑐 [%] 23.1 23.4 22.9 23.26 

 

 
Figure 5-47 : Tracé de la FEM et du courant de sortie de l’onduleur de la phase 1 pour la solution n°3 

 
(a) (b) 

Figure 5-48: Tracé du couple électromagnétique 
(a) Solution n°3 (b) Solution n°4  
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surintensités créées par les décalages temporels entre les signaux de commande des étoiles sont augmentées, en 
comparaison avec les simulations sur charge RLE. Les résultats sont synthétisés dans les Tableau 70 et Tableau 
71. Dans l’ensemble, nous retrouvons les mêmes caractéristiques des deux solutions et les mêmes ordres de 
grandeur sur les différents rangs d’harmoniques, avec tout de même quelques variations en comparaison des 
simulations sur charge RLE. 

 
Nous terminons la comparaison des deux solutions avec le tracé du couple électromagnétique, représenté 

sur la Figure 5-48 ci-dessus. Les caractéristiques sont résumées dans le Tableau 72. Les résultats sont différents 
de ceux obtenus dans le Tableau 69 sur charge RLE. D’autre part, le calage des courants par rapport aux FEM, 
dont un exemple est donné sur la Figure 5-47, se révèle plus délicat à réaliser en présence de la machine réelle et 
hors fonctionnement RPS.  

Tableau 72 : Comparaison des caractéristiques du couple des deux solutions retenues 

 
Cosimulation Charge RLE 

Sol III) Sol IV) Sol III) Sol IV) 
     

< 𝛾𝑒𝑚 > [𝑁𝑚]  4.99 5.15 4.84 4.86 
𝑂𝑛𝑑 𝛾𝑒𝑚 [%]  50.1 37.8 31.9 40.9 

 
L’alimentation d’une machine double étoile par un convertisseur de tension nécessite, comme nous 

l’avons vu, une synchronisation des ordres de commande de chaque bras, au risque de voir apparaître des courants 
parasites supplémentaires. Ces phénomènes, liés à une limitation d’ordre conceptuelle au niveau de la structure du 
convertisseur, associés à un couplage magnétique entre les étoiles, sont amplifiés par les différences de paramètres 
d’inductance entre chaque étoile. En effet, les matrices d’inductance sont circulantes, mais pas nécessairement 
symétriques, comme supposé sur charge RLE et dans les modèles analytiques. Enfin, les courants induits dans les 
aimants et la frette diminuent les bénéfices de la fonction coupleur magnétique intégrée sur les ondes de sortie des 
onduleurs. Là encore, une simulation en boucle fermée ou un simple fonctionnement en autopilotage aurait permis 
un meilleur réglage des ordres de commande à chaque instant, pour chacun des bras des deux onduleurs, en 
fonction des paramètres d’inductance réelles de chaque phase. 
 

5.5 Les démonstrateurs 

Les différents outils analytiques développés au cours des précédents chapitres ont été validés par 
comparaison avec des simulations numériques. Il s’agit à présent de vérifier les résultats obtenus analytiquement 
et principalement la fonction coupleur intégrée dans les solutions retenues avec une application de machine 
concrète, c'est-à-dire, un démonstrateur. Comme précisé précédemment, nous réalisons trois prototypes basés sur 
une seule et même structure de machine synchrone à aimants permanents de 36 encoches et 4 paires de pôles, 
reprenant l’essentiel des paramètres géométriques de la machine Zodiac existante : 

- Machine originale simple étoile de référence. 
- Machine double étoile opposées solution n°3. 
- Machine double étoile en phases solution n°4. 

Entre les deux versions de démonstrateurs et la machine de référence, seul le bobinage est modifié. Nous 
conservons le même rotor pour chaque version. 
 

 Description de la structure du moteur 

Il s’agit donc d’une pompe à carburant (ATA28) de type « dispense / jettison ». A bord des avions, les 
pompes à carburant alimentent directement les moteurs en carburant « pompe de distribution » et sont redondées 
dans chaque réservoir par sécurité. Un schéma de principe est donné sur la Figure 5-49. 

 
Plusieurs milliers de litres de carburant sont stockés dans les réservoirs placés dans les ailes et sous le 

fuselage. Par exemple, la capacité de stockage d’un avion Airbus A380 est de 250.103 litres. Il est donc nécessaire 
de corriger les niveaux des différents réservoirs de carburant afin de ne pas déséquilibrer l’avion. Par conséquent, 
il existe d’autres pompes appelées « pompe de transfert » et « pompe de largage », qui permettent de déplacer le 
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carburant d’un réservoir à un autre afin de contrôler le centrage de l’avion, ou encore, qui permettent de purger les 
réservoirs dans des situations d’urgence qui le nécessitent. 
 

                
Figure 5-49 : Principe de redondance des pompes à carburant et visuel 3D d’une pompe à carburant 

 

 
Figure 5-50 : Aimants segmentés montés collés en surface et frettés (frette amagnétique non conductrice) 
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Le stator reste à dents droites, identique à la machine Zodiac. Les côtes n’ont pas changé et pour des 
raisons de confidentialité ne sont pas communiquées. Les trois paquets de tôles ont été fournis par Zodiac 
Actuation System. Le rotor reste également de forme hexagonale, afin de coller en surface les aimants convexes. 
Les matériaux sont identiques à ceux de la machine existante de Zodiac et respectent les contraintes du cahier des 
charges au paragraphe (5.2). Par rapport à la machine existante, certaines dimensions ont été modifiées telles que, 
le diamètre extérieur du rotor, l’épaisseur des aimants, l’épaisseur de la frette et l’épaisseur d’entrefer. 

 

 

 
Figure 5-51 : Stator de la machine 

 

Remarque : malgré le coût élevé des matières premières, la technologie des AP fait preuve d’une grande 
maturité, notamment en matière de rigidité et de propriété isotrope, qui permettent de les aimanter progressivement 
à l’intérieur d’une couche d’aimants, rendant cette solution encore plus attractive. Nous avons vu paragraphe 
(3.3.4.4), qu’en modifiant un pôle de la machine avec une distribution dite de Halbach, nous pouvions nous 
approcher théoriquement des formes d’ondes d’alimentation souhaitées, dans notre cas sinus, et obtenir une 
ondulation de couple plus faible, pour une densité de couple plus importante. Néanmoins, en pratique, cela se 
traduit par un surcoût non négligeable. Pour la phase démonstrateur, nous avons donc choisi une aimantation 
classique parallèle et nous avons réalisé un seul et unique rotor qui servira pour les trois stators. 

 

 
Figure 5-52 : Rotor de la machine 
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Figure 5-53 : Vue en coupe de la machine dans son carter et agrandissement sur le synchro-résolveur 

 

L’asservissement de la vitesse et de la position des trois machines se fait à l’aide d’un synchro-résolveur monté en 
bout d’arbre. Chaque stator de machine est encastré dans un carter en aluminium, maintenu par deux flasques. Les 
flasques sont démontables de manière à pouvoir extraire l’unique rotor qui servira aux différents essais des deux 
démonstrateurs et de la machine de référence, comme illustrés sur la Figure 5-55. Enfin, les types de bobinage des 
solutions n°3 et n°4 sont ceux décrits au paragraphe (5.3.2). 

 

 
Figure 5-54 : Vue 3D du carter et vue d’ensemble de la machine logée dans son carter et ses flasques de 

maintien. 
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Figure 5-55 : Photo d’illustration des trois stators insérés dans leur carter, du rotor, des flasques de maintien et 

du synchro-résolveur.  
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5.6 Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons étudié plusieurs solutions de machine et plusieurs solutions particulières de 
bobinage, candidates à la problématique posée dans le cadre de nos travaux. Grâce aux différentes méthodes et 
outils développés au cours des précédents chapitres, nous avons retenu deux solutions potentiellement 
intéressantes. Après une campagne de simulations numériques sur charge RLE équivalente,  sur charge réelle grâce 
à des cosimulations multi-physiques « champ-circuit », nous avons vérifié que la fonction coupleur magnétique 
était bien intégrée dans les deux solutions retenues, puis nous avons comparé leurs performances et identifié leurs 
avantages et inconvénients.  

En analysant les courants d’entrée des onduleurs, nous avons constaté que la solution n°4 permettait 
d’utiliser correctement la fonction de couplage magnétique inter-étoile, grâce à l’entrelacement de la commande 
des deux onduleurs. Cela a pour effet de supprimer les rangs d’harmoniques des courants d’entrée à la fréquence 
de découpage et trois fois la fréquence de découpage. Nous nous sommes placés dans un mode de fonctionnement 
où la machine est considérée comme un coupleur externe et nous avons sommé les courants de sortie des onduleurs. 
Nous avons pu vérifier pour la solution n°4, que l’entrelacement de la commande, associé à la fonction coupleur, 
permettait le doublement de la fréquence de découpage au niveau des rangs d’harmoniques et la diminution des 
ondulations crête à crête d’environ 4% pour un doublement de la valeur efficace du fondamental, par rapport au 
courant de phase. La solution n°3 ne supprime pas de rangs d’harmoniques, mais présente l’intérêt, en comparaison 
avec la machine de référence, de réduire jusqu’à 23% le rang d’harmonique à la fréquence du fondamental et de 
10.6% le rang d’harmonique à la fréquence de découpage. En effet, la solution n°3 n’utilise pas correctement la 
fonction coupleur magnétique, en raison de l’absence d’entrelacement de la commande des deux onduleurs. 
D’autre part, en comparaison avec la solution simple étoile de référence, nous avons relevé une diminution des 
rangs d’harmoniques à la fréquence de découpage des courants de sortie des onduleurs de 9% pour la solution n°3, 
12% pour la solution n°4, dans le cadre des simulations sur charge RLE équivalente.  

Avec la prise en compte des courants induits dans la machine lors des cosimulations, nous avons observé 
qu’ils diminuaient les bénéfices de la fonction coupleur magnétique intégrée. Nous avons également constaté, que 
l’alimentation d’une machine double étoile par un convertisseur de tension, nécessite une synchronisation des 
ordres de commande de chaque bras et que les différences des paramètres d’inductances entre les étoiles 
provoquaient des asymétries et des ondulations supplémentaires dans les courants de sortie.  

Les deux solutions offrent la possibilité de diviser par deux l’amplitude des courants d’alimentation qui 
transitent dans chaque onduleur de tension, avec une baisse des ondulations de courant sortie et de l’amplitude du 
rang d’harmonique à la fréquence de découpage. La principale différence entre les deux solutions concerne la 
possibilité d’entrelacer ou non la commande des deux onduleurs, qui associée à la fonction coupleur magnétique 
intégrée, permet de diminuer le contenu harmonique des courants d’entrée des onduleurs, par le doublement de la 
fréquence de découpage. Cela offre la possibilité de réduire les pertes Joules dans la machine, le calibre des 
composants semi-conducteurs de chaque cellule, ainsi que le niveau des différentes pertes.  

Nous rappelons que le couplage entre les étoiles de la solution n°4 est d’environ 17%, ce qui reste 
relativement faible, comparé à la solution n°3, qui présente un coefficient de couplage proche de 84%. Le seul 
inconvénient de la structure de bobinage utilisé dans la solution n°4, réside dans le fait que la matrice d’inductance 
de chaque étoile n’est pas circulante, mais compte tenu du faible couplage magnétique entre phases, le déséquilibre 
reste néanmoins acceptable. Au vu des différentes analyses et comparaisons menées lors des différentes 
simulations, la solution n°4 offre une meilleure réponse à la problématique d’intégration convertisseur-machine, 
en comparaison de la solution n°3. La solution n°3, quant à elle, présente également des avantages par rapport à la 
machine de référence mais ne répond pas totalement à la problématique posée.  

Une solution particulière de bobinage pour une structure de MSAPDE a donc été trouvée afin de 
supprimer le coupleur magnétique externe côté convertisseur, imposé par une association multi-convertisseurs. La 
suppression du coupleur externe permet ainsi de diminuer la masse du système convertisseur / machine, par 
conséquent, son volume. La solution proposée permet également de respecter le cahier des charges initial de la 
machine, sans dégrader ses performances. L’intégration de la fonction coupleur magnétique dans la machine 
requiert seulement quelques modifications structurelles de la machine qui concernent la séquence de bobinage et 
le nombre de pôles au rotor et éventuellement si le nombre de pôles initial est impair.  
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Les travaux présentés dans ce mémoire de thèse se sont inscrits dans une démarche d’augmentation de la 
densité de puissance d’un système embarqué, dédié à l’avion encore plus électrique, associant les convertisseurs 
statiques et l’actionneur électromécanique. L’idée mise en avant consistait à intégrer au sein de l’actionneur, une 
fonction coupleur magnétique, habituellement opérée par un composant extérieur autonome, inséré entre les 
convertisseurs et la machine. Ces travaux renvoient à l’étude des associations possibles, série ou parallèle, de 
plusieurs convertisseurs utilisant des semi-conducteurs « grand gap », pour lesquels les fréquences de 
commutation sont très élevées. Nous avons donc entrepris une démarche en vue d’intégrer une fonction de coupleur 
magnétique directement dans les moteurs de type synchrone à aimants permanents. 

 
Les travaux sont scindés en cinq parties. Après avoir rappelé les contraintes de conception des systèmes 

embarqués dans le domaine aéronautique, nous nous sommes rapidement focalisés sur la problématique des 
bobinages dans les machines tournantes, puisque la fonction coupleur magnétique lui est directement associée. En 
premier lieu, nous avons développé dans le second chapitre, une application qui s’appuie sur une méthode 
analytique très concise, qui génère et caractérise automatiquement des solutions de bobinages équilibrés à partir 
d’un nombre limité de paramètres d’entrée. A partir de la structure et de la solution particulière de bobinages 
retenus par le concepteur, la fonction de distribution spatiale des conducteurs généralisée et l’ensemble des 
paramètres électromagnétiques intrinsèques de la machine sont calculés. L’outil développé permet aussi de 
modéliser rapidement et précisément toutes les formes de couches d’aimants. Cette première application présente 
des résultats corrects, dont les écarts entre les résultats obtenus par EF et le modèle intégré dans l’outil sont 
inférieurs à 7%. En effet les machines à pôles lisses se prêtent bien aux hypothèses formulées pour le modèle de 
calcul analytique du champ magnétique. Le gain de temps a permis d’explorer de nombreuses topologies de 
machines double étoile caractérisées par leurs dimensions, leurs bobinages et leurs couches d’aimants. L’outil 
permet ainsi d’apporter une aide précieuse au prédimensionnement de MSAP, indispensable pour définir 
notamment le bobinage des démonstrateurs qui comportent la fonction coupleur magnétique. 

 
Compte tenu du fait, que l’ajout d’une fonction coupleur au sein de la machine ne doit pas s’accompagner 

d’une baisse rédhibitoire du couple massique, nous avons mis en évidence dans un troisième chapitre, les 
conditions d’optimalité du couple électromagnétique de la MSAP. Nous avons également développé une relation 
analytique simplifiée du couple, exploitable dans un processus visant à optimiser l’adéquation entre les sources du 
champ, dans une machine. La méthode développée permet au choix, séparément ou conjointement, d’adapter le 
bobinage au stator et les aimants au rotor en fonction d’un courant donné. De la même manière que pour la fonction 
de distribution spatiale des conducteurs, nous avons généralisé les expressions de la fonction d’aimantation au 
rotor. La méthode développée est générale, c'est-à-dire qu’elle peut s’appliquer à différents types de machine, afin 
de déterminer un optimum local « pseudo multicritères » de conception. Dans notre cas, les critères choisis sont : 
la valeur moyenne et les ondulations de couple, la masse et le rendement attendus pour une application donnée. A 
titre d’illustration, la résolution du problème général d’optimisation sur la base d’une machine existante chez 
Zodiac a permis de valider la méthode en déterminant une solution locale optimale. Cette solution présente des 
gains de 8% sur la masse totale et 33% sur l’ondulation de couple. En définitif, l’ensemble de ces outils a permis 
de définir une méthode de conception optimale des sources du champ d’une machine dans le cadre de l’intégration 
convertisseur-machine. 
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Nous avons présenté au cours du chapitre 4 un modèle électrique de la MSAPDE en vue de sa commande. 
Les conditions du fonctionnement à couple maximal ont été établies, les variables de contrôle telles que, le calage 
des courants de phase et leur déphasage par rapport à l’angle de décalage spatial des deux étoiles ont été données. 
Nous avons également mis en évidence les paramètres qui influent sur les paramètres d’inductance mutuelles inter-
étoiles. Ces inductances mutuelles inter-étoiles conditionnent la faisabilité de la fonction coupleur magnétique. La 
matrice des inductances de la MSAPDE a pu être identifiée à la fonction d’un coupleur magnétique de type 
« transformateur interphases ». En utilisant la densité linéique de courants développée au Chapitre 2, nous avons 
développé les relations d’un dimensionnement en couple de la MSAPDE en RPS, en fonction de contraintes 
mécaniques, d’encombrements, thermiques et technologiques. Nous avons ainsi développé un outil de 
dimensionnement de la MSAPDE à partir d’une séquence particulière de bobinage, d’un type de courant 
d’alimentation, d’une forme d’induction des aimants dans l’entrefer et des contraintes du cahier des charges de 
l’application visée. 

 
L’analyse plus approfondie de la fonction coupleur magnétique a soulevé la problématique de l’impact 

des pertes par courants induits dans la frette de la machine sur la fonction coupleur magnétique. Par conséquent, 
nous avons développé un module de calcul analytique des courants induits dans la frette. Ce module donne en 
comparaison avec la méthode des éléments finis, un écart maximal inférieure à 4% sur le calcul des inductances 
propres et inférieure à 1.5% sur le calcul des inductances mutuelles. Il permet au concepteur de comparer des 
solutions particulières de bobinage, selon des niveaux de pertes par courants induits présents dans une frette 
conductrice et selon les valeurs d’inductance de la machine attendues pour la fonction coupleur magnétique. Les 
effets des courants induits dans les aimants sur les paramètres d’inductance ont également été observés 
numériquement. L’étude a permis de conclure sur la nécessité de segmenter les aimants et de choisir une frette 
amagnétique, non conductrice, afin de ne pas compromettre la fonction coupleur magnétique.  

 

Dans le dernier chapitre, sur la base du cahier des charges donné par Zodiac Aerospace, grâce aux 
différents outils développés au cours des précédents chapitres, nous avons étudié quatre configurations de MSAP 
montés en surface. Il s’agit respectivement d’un moteur à 36 encoches à : 

- six pôles, deux étoiles déphasées de 180°, bobinage à pas diamétral alterné, solution n°1. 
- six pôles, deux étoiles déphasées de 180°, bobinage à pas raccourci 𝑅 = 5

6
 alterné, solution n°2. 

- huit pôles, deux étoiles déphasées de 180°, bobinage à encochage fractionnaire alterné, solution n°3. 
- huit pôles, deux étoiles en phase, bobinage à encochage fractionnaire non alterné, solution n°4. 
 
 Après avoir réalisé des simulations et cosimulations « champ-circuit », nous avons vérifié que la fonction 

coupleur magnétique était bien intégrée dans les quatre solutions, puis nous avons comparé leurs performances et 
identifié leurs avantages et inconvénients. Parmi quatre solutions, nous en avons retenu deux. Nous avons pu 
vérifier pour la solution n°4 qu’elle permettait le doublement de la fréquence de découpage au niveau des rangs 
d’harmoniques des courants d’entrée des convertisseurs, avec une diminution des ondulations crête à crête 
d’environ 4%, pour un doublement de la valeur efficace du fondamental par rapport au courant de phase. La 
solution n°3 ne supprime pas de rangs d’harmoniques des courants d’entrée, mais en comparaison avec la machine 
de référence, elle réduit jusqu’à 23% le fondamental du courant et de 10.6% le rang d’harmonique à la fréquence 
de découpage. En effet, la solution n°3 n’utilise pas correctement la fonction coupleur magnétique en raison de 
l’absence d’entrelacement de la commande des deux onduleurs. D’autre part, en comparaison avec la solution 
simple étoile de référence, nous avons relevé une diminution des rangs d’harmoniques à la fréquence de découpage 
des courants de sortie des onduleurs de 9% pour la solution n°3 et 12% pour la solution n°4. Les deux solutions 
offrent la possibilité de diviser par deux, l’amplitude des courants d’alimentation qui transitent dans chaque 
onduleur de tension, avec une baisse des ondulations de courant sortie et de l’amplitude du rang d’harmonique à 
la fréquence de découpage. Cela offre la possibilité de réduire les pertes Joules dans la machine, le calibre des 
composants semi-conducteurs de chaque cellule, ainsi que le niveau des différentes pertes dans les convertisseurs. 
Au vu des différentes analyses, la solution n°4 s’est avérée être la meilleure réponse à la problématique 
d’intégration convertisseur-machine, en comparaison avec la solution n°3. La solution n°3, quant à elle, présente 
des avantages par rapport à la machine de référence, mais ne répond pas en totalité à la problématique posée. 

 
Une solution a donc été trouvée afin d’amélioration de la qualité du contenu harmonique des formes 

d’onde et de supprimer le coupleur magnétique externe imposé par une association multi-convertisseurs. La 
suppression du coupleur externe entraîne également une réduction de la masse et du volume du système. Nous 
obtenons ainsi une amélioration du rendement global du système convertisseur-machine. La solution proposée 
permet également de respecter le cahier des charges initial de la machine sans dégrader ses performances. 
L’intégration de la fonction coupleur magnétique dans la machine requiert seulement quelques modifications 
structurelles. 
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Compte tenu du contexte, c’est-à-dire, les délais imposés par les différents acteurs de la thèse et de la 
thèse jumelle dans l’équipe CS au Laplace, les retards de livraison de pièces maitresses pour les démonstrateurs, 
les retards de livraison des moyens de mesure (banc d’essai), les essais expérimentaux conduisant à la validation 
des travaux théoriques et des simulations numériques n’ont pu être menés. De même, les essais à vide permettant 
de comparer les paramètres d’inductance de chaque solution n’ont pas pu être achevés. L’ensemble de ces essais 
doivent être réalisés et sont actuellement supervisés par Zodiac Aerospace. Par ailleurs, les essais en cours mettent 
en œuvre deux onduleurs de tension parallèle simple niveau à commande entrelacée. Dans un deuxième temps, 
des essais réels d’alimentation des démonstrateurs connectés avec le véritable double convertisseur parallèle 
multiniveaux à capacités flottantes, devront être réalisés de manière à garantir la reproductibilité des résultats 
obtenus. Nous restons confiants sur ce point étant donné que la structure réelle offrira de meilleures performances 
que les structures prises pour les simulations numériques.  

 
Dans le cadre de nos travaux, les deux voies d’études convertisseur et machine concernent des domaines 

bien distincts. Ces domaines auraient pu être abordés classiquement de manière totalement indépendante. Or à 
l’image de ce qui a été initié, il devient sans nul doute bénéfique de les mener conjointement. Ces travaux ouvrent 
un champ relativement large de perspectives : 

 
- Possibilité de compléter les méthodes développées à travers la prise en compte d’autres topologies 

d’aimants (effets de saillance), de nouveaux bobinages (largeur de dents variable, sans encoches, etc.), 
pour une meilleure exploitation des harmoniques du champ et l’obtention de degrés de liberté 
supplémentaires. 

- Possibilité de modéliser globalement et systématiquement le dimensionnement d’une machine avec son 
convertisseur prenant en compte plus de contraintes d’intégration, notamment thermiques. 
 

Il est donc fort intéressant de compléter la méthodologie entreprise pour d’autres cas particuliers afin 
d’aboutir à une méthode plus globale d’intégration fonctionnelle optimale. Le développement de la bibliothèque 
d’outils permettra d’étudier des systèmes dans leur globalité et de prendre en considération d’autres contraintes 
inhérentes. En particulier, il sera intéressant de vérifier la possibilité d’exploiter la méthode initiée pour 
dimensionner des machines à flux radial multi-entrefers, des machines à flux axial (multi-stack), de façon à 
répondre non seulement à une application visée, mais aussi de disposer de meilleures performances (puissance 
volumique de la machine), de bobinages multifonctions, multi-circuits, pour assurer en définitif d’autres 
fonctionnalités qui relèvent de l’intégration d’autres fonctions particulières. Nous pensons au filtrage ou encore la 
prise en compte de la tenue diélectrique des isolants des bobinages afin de se prémunir des décharges partielles 
provoquées par les fronts raides de tension.  
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Annexe A 

 

 
Figure 1 : Détail de l’algorithme développé pour la partie du modèle analytique de la machine 

 
  

ENTRÉES: parametre_bobinage.m, parametre_modele.m (fichier d’entrée du programme comprenant les paramètres 
structurels de base : 𝐵𝑟 , 𝑅𝑟 , 𝛽𝑎 , Ω, nombre d’harmoniques), choix concepteur : type de polarisation d’aimant { 1) radiale 2) 
parallèle 3) progressive (blocs orientés) }, res.m (fichier de sortie du programme de la partie bobinage) 
SORTIES: res_analytique.m (fichier de sortie du programme) contenant la liste des paramètres intrinsèques de la machine  
Initialisation : 
1. Lecture des fichiers parametre_bobinage, parametre_modele, res.m et choix concepteur : n° de la solution de bobinage à 
étudier 
Si 𝑘𝑎 = 1 ou 𝑘𝑎 = 2 ou 𝑘𝑎 = 3 Choix du concepteur : nombre, largeurs et orientation des blocs 

Si 𝑘𝑒 = 1 ou 𝑘𝑒 ≥ 1 
Si 𝑘𝑖 = 1 ou 𝑘𝑖 = 2 

2. Lecture de la fonction de distribution spatiale des conducteurs correspondante et des axes de phase réels 
Pour k := 1 à 𝑞𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 Faire 

1. Calcul des constantes et de la solution du potentiel vecteur avec les courants 
2. Calcul des paramètres d’inductance 
3. Affichage paramètres d’inductance 
4. Calcul des constantes et de la solution du potentiel vecteur avec les aimants 
5. Calcul de la fonction de perméance relative 
6. Calcul de l’induction radiale et tangentielle à vide 
7. Affichage induction à vide 
8. Calcul du flux à vide 
9. Affichage flux à vide 
10. Calcul de la FEM 
11. Affichage FEM 
12. Calcul du couple électromagnétique 
13. Affichage couple électromagnétique 

Fin Pour 
Fin Si 𝑘𝑖 

Fin Si 𝑘𝑒 
Fin Si 𝑘𝑎 
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Annexe B 

 

 
Figure 2 : Exemple d’un script en V.B. qui permet de dessiner automatiquement une structure sous Maxwell 

d’ANSYS depuis Matlab 

 
  

Set oAnsoftApp = CreateObject("Maxwell_Scripting") 
Set oDesktop = oAnsoftApp.GetAppDesktop() 
oDesktop.RestoreWindow 
Set oProject = oDesktop.SetActiveProject("Exemple") 
Set oDesign = oProject.SetActiveDesign("Maxwell3DDesign") 
Set oEditor = oDesign.SetActiveEditor("3D Modeler") 
oEditor.CreateCylinder Array("NAME:CylinderParameters", "XCenter:=",  
"0mm", "YCenter:=",  _   "0mm", "ZCenter:=", "0mm", "Radius:=", "2mm",  
"Height:=", "20mm", "WhichAxis:=",  _   "Z", "NumSides:=", "0"),  
Array("NAME:Attributes", "Name:=", "Cylindre", "Flags:=",  _   "",  
"Color:=", "(132 132 193)", "Transparency:=", 1,   
PartCoordinateSystem:=",  _   "Global", "UDMId:=", "", "MaterialValue:=", ""  
& Chr(34) & "vacuum" & Chr(34) & "", "SolveInside:=",  _   true) 
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Annexe C 

 

 
Figure 3 : Algorithme du script qui permet de dessiner et simuler automatiquement une machine sous Maxwell 

d’ANSYS (version non couplée à un processus itératif d’optimisation) 

ENTRÉES: init.m (fichier d’entrée du programme) contenant l’ensemble des paramètres de simulation 
SORTIES: res.m (fichier de sortie du programme) contenant l’ensemble des résultats issus du post-traitement 
Initialisation : 
1. Général 
Existence ou création d’un projet et d’un design 
Chemin de sauvegarde et d'accès au projet 
Nom du projet, du design initial et du Setup 
Type de design (2D ou 3D) 
Type de résolution (Magnétostatique / Transitoire / Magneto-harmonique)  
Unité de référence utilisée (mm / cm / m) et attributs des régions (nom, couleur) 
2. Définition des paramètres de simulation 
Position initiale du rotor [deg] 
Position initiale de l'arc d’entrefer [rad] pour le tracé d’induction d’entrefer 
Angle maximal de rotation par pas de résolution [deg] 
Nombre de périodes électrique définissant le temps total de simulation [s]  
Vitesse de rotation [tr/min] 
Activation ou non de la prise en compte des courants induits et des pertes fer dans chaque région 
Pas de temps [s] et durée de sauvegarde des données [s] 
Précision des résidus : précision du solveur 
Paramètre de représentation : réduction de la machine en fonction de sa symétrie 
3. Définition des paramètres géométriques 
Diamètre extérieur stator, rotor, arbre [mm] 
Diamètre d'alésage [mm] 
Epaisseur d'entrefer et d'aimant [mm] 
Angle d'inclinaison sur la longueur du stator (vrillage) [deg] 
Coefficient de foisonnement (paquet de tôles stator et/ou rotor) 
Nombre d'encoches et pas d'encoche [deg] 
Nombre de paires de pôles et phases 
Epaisseur culasse stator, rotor [mm] 
Longueur active de la machine [mm] 
Ouverture d'encoche [mm] 
Hauteur d'encoche et d'isthme [mm] 
Rayon bas d'encoche [mm] 
Largeur haut et bas d'encoche [mm] 
Ouverture de l’arc polaire des aimants 
Présence ou non d’une frette et épaisseur de la frette [mm] 
4. Définition des paramètres conceptuels de modélisation 
Choix et définition des matériaux de chaque région 
Masse volumique de chaque matériau [kg/m^3] ; 
Perméabilité relative et conductivité [S/m] des aimants 
Champ coercitif des aimants [A/m] 
Courbe (B=f(H)) des matériaux ferromagnétiques ou coefficients des pertes Fer 
5. Définition des paramètres de bobinage 
Nombre de conducteurs par encoche, nombre de couches et pas de bobinage  
Hauteur des têtes de bobines longitudinale et transversale [mm] 
Type de bobinage (distribué / concentré / half ou whole coil) 
Séquence de bobinage :  

𝐹𝑠 = (

𝑘1𝑛1 −𝑘1𝑛2
⋮ ⋮

𝑘𝑞𝑛1 −𝑘𝑞𝑛2

   

…
⋱
…
    

𝑘1𝑛𝑛 −𝑘1𝑛𝑛+1
⋮ ⋮

𝑘𝑞𝑛𝑛 −𝑘𝑞𝑛𝑛+1

 ) 

Segmentation ou non des pôles 
6. Définition des paramètres d’aimants 
Type de pôle (enterrés / surface / concentration de flux / brique / circulaire) 
"Offset" de l'arc polaire [mm] 
Distance ponts / culasse extérieure et entre ponts voisins [mm] 
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Figure 4 : Algorithme du script qui permet de dessiner et simuler automatiquement une machine sous Maxwell 

d’ANSYS (version non couplée à un processus itératif d’optimisation) 
 
  

Séquence des blocs d’aimant : 

𝐴𝑠 = (
𝑙 𝛼
⋮ ⋮
𝑙𝑖 𝛼𝑖

    
𝑀
⋮
𝑀𝑖

 ) 

7. Définition des paramètres d’excitation 
Courant max [A] 
Pulsation électrique [rad/s] 
Angle de charge [rad] 
Paramètre effet de peau (prise en compte ou non) 
Nombre de branches en parallèle 
8. Maillage 
Définition du type, du nombre et des dimensions des mailles pour chaque région 
Fin Initialisation 
Dessin 
1. Rotor 
2. Stator 
3. Conducteur des bobinages 
4. Aimants 
5. Régions 
6. Bande de roulement 
Fin Dessin 
Assignation 
1. Aimantation des pôles 
2. Excitation des phases des bobinages 
3. Matériau de chaque région 
4. Mouvement / animation 
5. Setup 
Fin Assignation 
Réduction en fonction de la symétrie de la machine 
Définition des conditions limite 
Maillage 
Analyse 
Post-traitement 
1. Export des résultats 
2. Calcul du couple moyen et des ondulations 
3. Calcul des volumes et de la masse totale 
4. Détermination et calcul des pertes fer et joules 
5. Calcul du rendement 
6. Calcul de la densité de courant surfacique et du coefficient de remplissage 
7. Calcul des paramètres d’inductance 
8. Export de l’induction d’entrefer 
Fin Post-traitement 
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Annexe D 

Figure 5 : Entrées / Sorties du programme de dimensionnement analytique 

ENTRÉES: init.m (fichier d’entrée du programme) contenant l’ensemble des paramètres de dimensionnement 
Profondeur de modulation (rapport des amplitudes modulante sur porteuse) 
Indice de modulation (rapport des fréquences porteuse sur modulante) 
Tension du bus DC [V] 
Couple mécanique [Nm] 
Vitesse de rotation [tr/min] 
Nombre d'encoches, de paires de pôles, de phases 
Nombre d'étoiles et déphasage inter-étoiles [rd] 
Coefficient de correction de température du cuivre [1/°C] 
Coefficient de frottement sec [Nm/rad/s²] 
Densité de courant [𝐴/𝑚2]  
Produit charge linéique densité de courant [𝐴/𝑚3] 
Pression tangentielle [𝑁/𝑚2]  
Valeur de l'induction dans les dents [T] 
Valeur de l'induction dans la culasse du stator 
Valeur de l'induction dans la culasse du rotor 
Facteur de forme de la machine 
Facteur de forme radiale d'entrefer 
Pas de bobinage  
Nombre de bobines par phase 
Nombre de couches de bobinage 
Nombre de voies en parallèle 
Gauge du fil [mm]  
Avec ou sans transposition des enroulements 
Espace arbitraire entre les couches de conducteurs dans une encoche [mm] 
Espace entre les couches de conducteurs dans une encoche [mm] 
Nombre de circuits superposés au niveau des têtes de bobines 
Coefficient d'ouverture d'encoche  
Coefficient global de bobinage 
Coefficient de remplissage d'encoche 
Coefficient des têtes de bobines 
Coefficient d'ouverture angulaire des aimants  
Polarisation rémanente des aimants à 20°C [T]  
Perméabilité des aimants 
Coefficient de perte d'aimantation en fonction de la température [%/°C]  
Coefficient de vitesse pour les aimants [𝑚−

1

2 . 𝑠
1

2] 
Pertes fer à 𝐵0 et 𝐹0 pour une tôle FeSi NO20 [W/kg] 
Induction d'évaluation des pertes fer de la tôle 
Fréquence d'évaluation des pertes fer de la tôle [Hz] 
Coefficient de foisonnement des tôles stator 
Epaisseur de tôles [mm] 
Conductivité des tôles [Siemens/m] 
Présence ou non d’une frette 
Epaisseur de la frette [mm] 
Choix et définition des matériaux de chaque zone 
Masse volumique de chaque matériau utilisé [𝑘𝑔/𝑚3] 
Masse volumique du fluide dans l’entrefer [𝑘𝑔/𝑚3] 
Viscosité cinématique du fluide [m²/s] en fonction de la température 
 
SORTIES: res.m [fichier de sortie du programme] contenant l’ensemble des résultats issus des relations analytiques 
Grandeurs géométriques de la machine 
Masse totale 
Moment d’inertie 
Paramètres électriques 
Inductances de fuite 
Paramètres d’inductance (L, M) 
Pertes Fer, Joules, Frottement sec et Hydrodynamique 
Rendement 
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