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“We wind a simple ring of iron with coils; we establish the connections to the generator, and 

with wonder and delight we note the effects of strange forces which we bring into play, which 

allow us to transform, to transmit and direct energy at will. We arrange the circuits properly, 

and we see the mass of iron and wires behave as though it were endowed with life,” 
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Résumé 

Les pertes supplémentaires en charge dans les machines électriques représentent une 

contribution non-négligeable aux pertes totales. Elles constituent un point clé pour une 

évaluation exacte de l’efficacité énergétique des moteurs. L’objectif de ce travail a donc été 

d’investiguer les pertes supplémentaires, de déterminer et de quantifier leurs origines tout en 

effectuant une modélisation précise des machines électriques étudiées. Le modèle de calcul 

des pertes supplémentaires, développé dans la thèse, est basé sur l’essai normalisé de bilan de 

puissances. L’utilisation de ce dernier nécessite des modèles de calcul des pertes fer et des 

pertes par courants induits harmoniques. Le choix s’est porté sur des modèles de calcul des 

pertes en post-traitement d’un code par éléments finis. Ces modèles ont été testés dans un 

premier temps sur une machine synchrone à aimants permanents (MSAP) où l’influence des 

harmoniques de découpage a  été étudiée. Ensuite, les pertes supplémentaires ont été calculées 

pour un moteur de 500 kW et deux moteurs de 6 kW à barres droites et inclinées. Plusieurs 

études ont été effectuées sur les origines des pertes supplémentaires, comme les flux de fuite 

d’extrémités, les flux de fuite zig-zag ainsi que les flux de fuite d’inclinaison, et leurs 

contributions ont été quantifiées. La comparaison des résultats simulés avec les mesures 

issues des essais effectués sur la MSAP et sur les deux maquettes montre une bonne 

concordance. Ces résultats démontrent la capacité des modèles proposés à estimer les pertes 

fer, les pertes par courants induits et les pertes supplémentaires avec une bonne précision pour 

différents types de machines électriques et différents points de fonctionnements. 

 

 

Mots-cles : Pertes supplémentaires en charge, machines électriques, méthode des éléments 

finis, pertes fer, courants induits, analyse harmonique, validation expérimentale 

 

 

 

 

 

 

 



  

 

 

 

viii 

  



  

 

 

 

ix 

Abstract 

The stray load losses (SLL) in electrical machines represent a non-negligible 

contribution to the total losses and are a key point for an accurate evaluation of the energy 

efficiency of the considered device. The aim of this work is to investigate the SLL, to 

determine and quantify their origins using precise models of the studied motors. The SLL 

model calculation, developed in this thesis, is based on the normalized Input-Output test. This 

later requires models for the core and harmonic eddy current losses. The choice has been 

made for calculating the losses in the post- processing step of a finite element code. These 

models were tested, first, on a permanent magnet synchronous machine (PMSM), where the 

influence of the carrier harmonics is studied. Then, the SLL were calculated for a 500 kW 

induction motor and for two 6 kW motors with skewed and non-skewed rotor bars. Several 

studies have been performed to study the origins of the SLL such as the end-region leakage 

fluxes, the zig-zag leakage fluxes and the skew leakage fluxes, and quantify their 

contributions. The comparison, between the simulation results and those measured on the 

PMSM and both 6 kW motors, shows a good agreement. This demonstrates the ability of an 

accurate estimation of the core, eddy currents and SLL losses using the proposed post-

processing calculation method, for different types of electrical machines under different 

operating conditions. 

 

 

Key words: Stray load losses, electrical machine, finite element method, iron losses, eddy 

currents, harmonic analysis, experimental validation 
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Introduction gé né ralé 

 Depuis la prise de conscience mondiale de l’importance de la préservation de 

l’environnement, la limitation et l’atténuation des rejets de gaz à effet de serre ainsi que 

l’utilisation rationnelle et efficace des énergies constituent désormais des enjeux primordiaux 

de notre société. 

Dans ce contexte, la politique actuelle de maximisation de l’efficacité énergétique, 

adoptée en Europe à travers le plan d’action « 20-20-20 », préconise, entre autres solutions, 

l’utilisation de moteurs électriques plus performants et efficaces énergétiquement.  

En effet, plus de la moitié de l’énergie électrique produite dans le monde est utilisée 

dans l’industrie dont approximativement deux tiers sont consommés par les machines 

électriques [1]. Cela est dû aux progrès accomplis dans le domaine de l’électronique de 

puissance et de commande qui permettent à ces dernières de répondre à d’innombrables 

applications avec des cahiers de charges très divers. Par conséquent, quelques pour cent 

d’amélioration du rendement des machines électriques se traduiraient par une économie 

considérable d’énergie fossile étant donné que les combustibles fossiles, et principalement le 

charbon, demeurent le socle de la production d’électricité mondiale (67,9% en 2011) [2].  

Dans les pays industrialisés, pour inciter à l’utilisation de machines électriques plus 

performantes, plusieurs normes ont été imposées. Ainsi en 2014, la norme IEC 60034-30 a 

regroupé toutes les classifications et a défini quatre classes d’efficacité énergétique 

internationales : 

 

 IE1 : Standard Efficiency (efficacité standard) 

 IE2 : High Efficiency (grande efficacité) 

 IE3 : Premium Efficiency (efficacité de première classe) 

 IE4 : Super Premium Efficiency (super efficacité de première classe) 

 

Ces quatre classes définissent le niveau de rendement des moteurs électriques. Depuis 

2015, la réglementation européenne sur l’écoconception des moteurs électriques impose un 

niveau minimum IE3 [3].  

Le rendement des moteurs électriques a été amélioré progressivement au cours du 

temps en se basant essentiellement sur les travaux et l’expérience des constructeurs. 

Toutefois, les modèles utilisés pour leur étude basés sur des hypothèses simplificatrices ne 

prenaient pas en compte les effets tridimensionnels et d’extrémité, les harmoniques de temps 
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et d’espace et le fonctionnement en charge du moteur. Seules les pertes Joule, fer et 

mécaniques du schéma équivalent sont calculées ce qui aboutit à un bilan énergétique 

déséquilibré, entre les puissances d’entrée et de sortie calculées, à cause de la non prise en 

compte des pertes dites supplémentaires, en anglais Stray Load Losses ‘SLL’. En effet, ces 

dernières peuvent constituer une part non négligeable des pertes globales pouvant atteindre 

jusqu’à 10%. 

Le développement d’outils adaptés à l’étude des machines électriques, comme les 

logiciels de calcul par éléments finis, permet aujourd’hui de mieux comprendre leurs 

fonctionnements complexes. Les origines des pertes supplémentaires peuvent alors être 

déterminées grâce à une modélisation relativement précise nécessitant peu d’hypothèses 

simplificatrices tout en prenant en compte la géométrie globale de la machine maillée de 

manière adéquate. Ces pertes étant non-négligeables, leur quantification et une meilleure 

connaissance des contributions de leurs différentes origines permettraient d’œuvrer 

efficacement à leur réduction et donc contribuer à l’augmentation du rendement et de la durée 

de vie des moteurs électriques. 

Toutefois, modéliser la machine avec un grand degré de précision se heurte au 

problème majeur qui est la capacité de calcul des codes par éléments finis. Différents travaux 

ont été, et sont encore menés, pour tenir compte de différentes pertes dans la modélisation 

numérique de dispositifs électromécaniques en considérant un nombre limité de nouvelles 

hypothèses. Malgré cela, un nombre non négligeable d’origines de pertes supplémentaires 

demeure relativement mal maîtrisé et non intégré dans le calcul des pertes totales. 

Dans ce contexte, l’objectif de la présente thèse, réalisée dans le cadre d’une 

convention CIFRE entre la société Electricité de France, Division Recherche et 

Développement (EDF R&D) basée à Clamart et le Laboratoire d’Électrotechnique et 

d’Électronique de Puissance (L2EP) de Lille, est de modéliser finement des machines 

électriques afin de déterminer et quantifier les pertes supplémentaires en charge. Le but est 

une meilleure appréhension des origines de ces pertes et de leurs contributions respectives 

permettant d’utiliser la modélisation numérique pour concevoir des moteurs électriques 

performants et efficaces. Ces travaux sont menés dans le cadre du projet MEDEE 2 

("Diagnostic électromagnétique par modélisation numérique") qui fait partie d’un pôle de 

recherche régional dédié aux domaines du génie électrique et de l’énergie. 

Le manuscrit de la thèse est divisé en quatre chapitres. Le premier se focalise sur les 

pertes dans les machines électriques en général et les pertes supplémentaires en charge en 

particulier. Dans la première partie, les machines électriques tournantes, leur fonctionnement 
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et les différents types pertes sont exposés. La deuxième partie porte sur les pertes 

supplémentaires en charge dans les moteurs électriques. Les travaux les plus importants dans 

ce domaine et les essais expérimentaux des normes internationales sont présentés. Dans la 

dernière partie, les modèles utilisés pour estimer les pertes fer, à partir d’une approche 

analytique et les pertes supplémentaires, à partir de l’approche des essais normalisés, sont 

décrits. 

Le deuxième chapitre décrit les modèles qui seront utilisés pour la modélisation des 

machines électriques par éléments finis et le calcul de leurs pertes. Dans une première partie, 

le modèle par éléments finis est d’abord présenté en détaillant les différentes formulations et 

fonctionnalités utilisées dans le code de calcul par éléments finis code_Carmel. La deuxième 

partie est dévolue aux différents modèles qui ont été choisis pour effectuer le calcul des 

pertes. Enfin, pour valider les modèles de calcul de pertes, une machine synchrone à aimants 

permanents est étudiée et les résultats de simulation comparés aux mesures expérimentales. 

Dans le troisième chapitre, un moteur industriel de 500 kW est étudié pour appliquer 

la procédure de calcul des pertes supplémentaires et identifier leurs origines. La première 

partie est consacrée à la présentation de la machine et de ses caractéristiques. Ensuite, le 

calcul des pertes supplémentaires est effectué tout en prenant en compte les flux de fuite 

d’extrémités. Enfin, les pertes par flux de fuite zig-zag, autre origine des pertes 

supplémentaires, est investiguée au travers d’une étude prospective.  

Le dernier chapitre est consacré à l’étude de deux maquettes dédiées de moteurs 

asynchrones de 6 kW à barres droites et inclinées en vue d’étudier l’influence de l’inclinaison 

des barres sur les pertes totales en général et sur les pertes supplémentaires en particulier. 

Ainsi, les deux machines et leurs caractéristiques sont d’abord présentées. Elles sont ensuite 

modélisées et une campagne de mesure est menée sur chacune des deux. Les pertes mesurées 

et calculées, issues des deux maquettes, sont comparées pour valider les calculs et étudier 

l’influence de l’inclinaison des barres. 
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1. Problé matiqués dés pértés 
supplé méntairés ét é tat dé l’art 

Dans ce chapitre, nous allons, dans un premier temps, présenter les machines 

électriques, leur fonctionnement et les différents types de pertes induites lors de leurs 

utilisations. Dans un second temps, les pertes supplémentaires en charge sont exposées et 

leurs origines et effets sont décrits. Dans la dernière partie, des modèles de calcul des pertes 

fer et supplémentaires, basés sur des approches analytiques et expérimentales, sont proposés 

pour pouvoir estimer au mieux les pertes dans les machines électriques. 

1.1 Classification des pertes dans une machine 
électrique 

1.1.1 Les machines électriques 

Les machines électriques tournantes sont des convertisseurs électromécaniques qui 

transforment soit de l’énergie électrique en énergie mécanique (fonctionnement moteur) 

quand la machine est alimentée par une source électrique, soit de l’énergie mécanique en 

énergie électrique quand la partie tournante est entraînée par un dispositif fournissant une 

puissance mécanique (fonctionnement générateur). Elles comportent deux armatures 

coaxiales, l’une est fixe (appelée stator) et l’autre tourne à une vitesse angulaire Ω (appelée 

rotor), séparées par un entrefer. Ces armatures sont constituées de matériaux ferromagnétiques 

de haute perméabilité magnétique destinés à canaliser le flux magnétique et sont, lors du 

fonctionnement de la machine, le siège de pertes fer présentées ultérieurement dans le 

paragraphe 1.1.3. De plus, elles portent dans des encoches des conducteurs, de faible 

résistivité et parallèles à l’axe de rotation, destinés à transporter des courants continus ou 

alternatifs de basse fréquence. Ces conducteurs, convenablement reliés entre eux et aux 

circuits extérieurs, sont le siège de pertes par effet Joule présentées dans le paragraphe suivant 

1.1.2. Dans l’absolu, chacune des deux armatures peut indifféremment jouer le rôle d’induit 

ou d’inducteur. En effet, les enroulements inducteurs et induits sont réalisés de telle sorte que, 

une fois alimentés convenablement, ils créent chacun le même nombre de pôles magnétiques 
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(2p), alternativement nord (N) et sud (S), permettant ainsi une conversion électromagnétique 

par le biais de l’interaction entre ces deux champs [4]. La Figure 1.1 montre une coupe 

schématique d’une machine électrique à deux paires de pôles, avec l’inducteur supposé être le 

stator dans ce cas de figure. 

 

Figure 1.1 Inducteur à double pair de pôles avec deux encoches par pôle 

 

La grande majorité des machines électriques appartient à l’une des trois familles 

classiques : à courant continu, synchrone et asynchrone. 

 Dans les machines à courant continu, l’enroulement statorique est alimenté par 

un courant continu et engendre un champ fixe. Pour produire un couple, les 

bobinages du rotor, qui sont mobiles et alimentés aussi par une source 

continue, doivent créer également un champ fixe. Cette fixation du champ 

rotorique dans l’espace est réalisée par un ensemble de contacts glissants, 

constitués par des balais fixes appuyant sur un collecteur mobile. 

 Dans le cas des machines synchrones à p paires de pôles, l’enroulement 

statorique polyphasé, alimenté par des courants alternatifs de pulsation ω, 

engendre un champ tournant à la vitesse angulaire ΩS = ω p⁄ , et le bobinage 

rotorique alimenté par un courant continu engendre un champ fixe de vitesse 

angulaire ΩR correspond à la vitesse angulaire du rotor. Par conséquent, pour 

produire un couple électromagnétique, cette dernière doit être égale à celle du 

stator, dite vitesse de synchronisme.  
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 Les machines asynchrones sont celles qui sont les plus répandues dans 

l’industrie. Fonctionnant essentiellement en moteur, on estime généralement 

qu’elles représentent 70% de la puissance installée avec 40 à 50% de l’énergie 

totale consommée [1]. Dans ce type de machine, le fonctionnement du stator 

est similaire à celui de la machine synchrone. Par contre, les enroulements 

rotoriques sont court-circuités. Soumis au flux variable du stator, ils sont le 

siège de forces électromotrices (f.é.m.) lesquelles génèrent des courants qui 

engendrent un champ tournant. Les f.é.m. et courants ayant une fréquence 

égale à la différence entre celle des grandeurs statoriques et la vitesse 

électrique (p𝛺) du rotor, le champ rotorique résultant tourne à la vitesse 

angulaire ΩR égale à celle du champ statorique ΩS. En conséquence, ces 

moteurs sont capables de produire un couple moteur uniquement si le rotor 

tourne à une vitesse inférieure à la vitesse de synchronisme ΩS [5]. 

Dans les paragraphes suivants, nous allons présenter les différents types de pertes qui 

existent lors du fonctionnement d’une machine électrique et dans la suite on va s’intéresser 

aux machines à courant alternatif en général et plus particulièrement aux machines 

asynchrones. 

1.1.2 Les pertes Joule 

Les pertes par effet Joule sont les pertes dans les circuits électriques de la machine 

comme les enroulements d’induit, d’excitation et plus généralement dans toutes les parties 

conductrices traversées par des courants. En effet, tout conducteur de résistance R parcouru 

par un courant continu ou alternatif de valeur efficace I, subit des pertes par effet Joule de 

valeur : 

En basses fréquences, la densité de courant est uniforme dans toute la section du 

conducteur. Ainsi, à fréquence nulle, la résistance d’un enroulement réalisé par des fils de 

résistivité ρ, de section s et constitué de NS spires en série, chacune de longueur moyenne l 

vaut :  

PJ = RI2 1.1 

R0 = ρ
NSl

s
 1.2 
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La résistivité du matériau étant fonction de la température, il est possible de tenir 

compte de la variation de cette dernière. Ainsi, à une température de fonctionnement du 

système θ 2, la résistance du conducteur en cuivre R peut être calculée à partir de celle à la 

température θ 1 en utilisant la relation suivante [6] :  

où kθ est la constante de température qui dépend de chaque type de matériau, elle est égale à 

235 pour le cuivre et 225 pour l’aluminium et θ la température en degré Celsius. 

Lorsque le conducteur est parcouru par un courant sinusoïdal de fréquence f élevée, la 

densité de courant dans une section droite n’est plus uniforme (effet Kelvin). Cela est dû au 

flux propre interne qui rejette le courant vers la périphérie du conducteur. La résistance du 

conducteur se réduit ainsi à une couronne d’épaisseur δ (effet de peau) définie par : 

avec ρ la résistivité du matériau et µ sa perméabilité (égale à celle de vide pour des 

conducteurs non magnétiques).  

La réduction de la surface de conduction du conducteur en haute fréquence augmente 

sa résistance par rapport au fonctionnement en basse fréquence, ce qui implique une 

augmentation des pertes Joule pour une même amplitude de courant transporté [7]. 

1.1.3 Les pertes fer 

Les alliages ferromagnétiques utilisés dans les circuits magnétiques des machines 

électriques sont communément appelés fer, étant donné le fort pourcentage de ce dernier 

utilisé dans ces alliages. Lorsqu’un matériau ferromagnétique est soumis à un champ 

d’induction variable dans le temps, il est le siège d’une dissipation d’énergie, appelée pertes 

magnétiques ou pertes fer. D’après l’approche proposée par Bertotti, [8], ces pertes peuvent 

être décomposées en trois contributions : 

 Les pertes par Hystérésis,  

 Les pertes par courants induits (ou pertes classiques), 

 Les pertes excédentaires. 

En réalité, ces trois composantes sont dues aux courants induits qui se développent 

dans le matériau, mais à des échelles différentes (microscopique et macroscopique). 

R(θ2) = R(θ1).
θ2 + kθ
θ1 + kθ

 1.3 

δ = √
ρ

π μ f
 

 

1.4 
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Dans la suite, on va présenter ces trois contributions en se plaçant dans le cas d’une 

tôle ferromagnétique dont la longueur et la largeur sont beaucoup plus grandes que son 

épaisseur, et dans des conditions de dynamique d’excitation (fréquence) telles que l’épaisseur 

de peau reste grande devant l’épaisseur de la tôle. Ainsi, le champ magnétique pourra être 

considéré comme homogène dans l’épaisseur de la tôle. 

1.1.3.1 Les matériaux magnétiques 

A l’échelle microscopique des matériaux, le mouvement des électrons crée des 

moments magnétiques. L’ensemble de ces moments décrit les propriétés magnétiques de la 

matière. En effet, les électrons en orbite autour du noyau atomique sont dotés d’un moment 

appelé moment orbital. En plus de ce moment, les électrons possèdent un moment magnétique 

intrinsèque appelé moment de spin. Ainsi, la somme vectorielle de ces deux moments définit 

le moment magnétique de chaque atome. 

A l’échelle macroscopique, la somme des moments magnétiques de chaque élément de 

volume peut être définie comme l’aimantation du matériau magnétique M [A/m]: 

𝐌 =
∂𝓜

∂v
 1.5 

où 𝓜 est la somme des moments magnétiques et ∂v l’élément de volume considéré. 

La relation générale qui lie l’induction magnétique B [T], le champ magnétique H 

[A/m] et l’aimantation M s’écrit sous la forme suivante : 

𝐁 = μ0(𝐇 +𝐌) 1.6 

où μ0 = 4π10
-7

 [H/m] est la perméabilité du vide. 

La contribution μ0M à l’induction magnétique, reflète la réponse du matériau à une 

sollicitation extérieure, puisque, à vide, l’aimantation M est nulle. Cette contribution est 

appelée polarisation magnétique J. 

De plus, la loi de comportement magnétique peut être écrite de la manière suivante : 

𝐁 = μ0μr𝐇   et  𝐌 =  χ𝐇  1.7 

où μr et χ sont la perméabilité relative et la susceptibilité magnétique qui sont liées par 

l’équation suivante : 

μr = 1 + χ 1.8 
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1.1.3.2 Les pertes par hystérésis 

Dans un matériau ferromagnétique, l’organisation de la matière en domaines de Weiss 

est modifiée par la variation en intensité et/ou direction du champ magnétique appliqué. Ces 

domaines constituent des zones dans lesquelles l’aimantation est uniforme en direction et 

module. Cette variation de la magnétisation provoque des déplacements, suppressions ou 

créations de parois entre les domaines, appelées parois de Bloch, où les moments magnétiques 

tendent à s’orienter dans le sens du champ appliqué [6]. Ainsi, les déplacements de ces parois 

ne se font pas de manière continue, mais par sauts brusques d’un site d’ancrage à l’autre 

(sauts de Barkhausen, voir Figure 1.2). Ces sauts sont associés à des variations locales de flux, 

donnant ainsi naissance à des courants induits microscopiques dans la région des parois de 

Bloch [9].  

 
Figure 1.2 Courants induits microscopiques lors du déplacement d’une paroi 

 

En conséquence, les pertes par hystérésis résultent du mouvement des parois de Bloch, 

processus majoritairement irréversible et qui introduit un retard de l’induction magnétique B 

par rapport au champ d’excitation H. Ces transformations irréversibles même si elles sont 

discontinues à l’échelle microscopique des domaines, s’observent à l’échelle macroscopique 

de l’électrotechnique sous la forme d’un cycle d’hystérésis continu propre au matériau, Figure 

1.3. En effet, les tôles à grains non orientés les plus minces ayant une épaisseur 10
3
 fois plus 

grande que les longueurs des domaines de Weiss, il est permis de considérer les matériaux 

magnétiques comme homogènes et continus.  
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Figure 1.3 Cycle majeur d’hystérésis centré pour une fréquence d’excitation de 1 Hz 

 

De plus, à partir de considérations thermodynamiques, on peut montrer que l’aire 

décrite par le cycle d’hystérésis correspond à l’énergie volumique dissipée au cours d’une 

période d’excitation [10]. De façon générale, on écrit l’énergie fournie au matériau, soumis 

localement au champ H et à l’induction B, pour parcourir un cycle complet par: 

W = ∮𝐇. d𝐁    [J/m3] 1.9 

Cette énergie est convertie en chaleur lors du processus d’aimantation et représente les 

pertes volumiques par hystérésis dans le cas statique (fréquence ou dynamique faible). 

Ph =  f∮𝐇. d𝐁    [W/m
3] 1.10 

A noter que, dans le cas d’un matériau idéal, sans impuretés et où le déplacement des 

parois est réversible (sans pertes), la loi de comportement magnétique M(H) peut être décrite 

par la courbe anhystérétique représentée sur la Figure 1.4. 

 

Figure 1.4 Cycle d’hystérésis et courbe anhystérétique 
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1.1.3.3 Les pertes par courants induits 

En régime dynamique, en plus des pertes en régime statique, les variations temporelles 

des flux induisent des forces électromotrices dans les matériaux ferromagnétiques de 

conductivité σ. Ces f.é.m. donnent naissance à des courants induits macroscopiques non 

négligeables, qui se referment dans la masse du fer dans des plans normaux à la direction du 

flux et qui génèrent des pertes par courants induits, appelés aussi courants de Foucault. Sur la 

Figure 1.5 on peut observer les courants induits dans l’épaisseur de la tôle, dirigés selon l’axe 

(Ox), résultant du champ magnétique d’excitation orienté selon l’axe (Oz). On suppose que la 

dynamique du champ d’excitation H est suffisamment faible pour avoir un champ homogène 

dans la tôle et négliger ainsi l’effet de peau. 

 

Figure 1.5 Développement de courants induits dans l’épaisseur d’une tôle 

 

Dans les conditions d’une tôle de dimensions, dans le plan, infinies par rapport à son 

épaisseur, l’expression des pertes volumiques instantanées par courants induits est donnée par 

[10] : 

pcl. = 
1

d
 ∫

j2(y, t)

σ

d

0

 dy =  
σd2

12
 (
d𝐁

dt
)
2

 1.11 

La valeur moyenne, sur une période du champ d’excitation, se calcule alors à travers 

l’expression suivante : 

Pcl. = 
σd2

12
 
1

T
 ∫ (

d𝐁(t)

dt
)

2T

0

dt    [W/m3] 1.12 

où T est la période d’induction magnétique B et d est l’épaisseur de la tôle. Dans le cas 

sinusoïdal, l’expression 1.12 se traduit sous la forme suivante : 
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Pcl. = 2π2 (
σd2

12
) f2Bm

2     [W/m3] 1.13 

On observe que les pertes par courants induits sont proportionnelles aux carrés de 

l’épaisseur de la tôle d, de la fréquence et de la valeur crête de l’induction Bm. Ces pertes 

évoluent aussi linéairement avec la conductivité du matériau.  

D’un point de vue cycle d’aimantation, les courants induits en régime dynamique 

produisent des pertes qui augmentent l’aire décrite par le cycle d’hystérésis par rapport au 

régime statique. Cela se traduit par un gonflement du cycle B(H) comme illustré sur la Figure 

1.6 où les cycles d’hystérésis sont présentés pour des fréquences d’excitation de 1, 50 et 100 

Hz. 

 

Figure 1.6 Gonflement du cycle de magnétisation B(H) en régime dynamique 

 

Ces pertes par courants induits dans les circuits magnétiques des machines électriques ne 

peuvent pas être considérées comme négligeables pour plusieurs raisons : 

 Les machines électriques sont de plus en plus souvent alimentées avec des 

convertisseurs statiques qui introduisent des harmoniques temporels de courants qui se 

traduisent directement par des harmoniques de champ magnétique. 

 La disposition des bobinages dans les encoches n’étant pas continue, la force 

magnétomotrice d’entrefer n’est pas sinusoïdale, ce qui introduit des harmoniques 

d’espace du champ magnétique. 

 Les encoches statoriques et/ou rotoriques introduisent une variation de la réluctance 

d’entrefer qui induit également des variations de champ magnétique. 
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1.1.3.4 Les pertes excédentaires 

Les pertes excédentaires résultent des interactions spatio-temporelles entre les parois 

de Bloch en régime dynamique qui conduisent à l’augmentation des pertes par courants 

induits localisés au voisinage de ces parois. Ce phénomène microscopique peut être considéré 

comme homogène sur l’ensemble du matériau ferromagnétique et dépend fortement de la 

fréquence du champ d’excitation [10]. 

En 1990, Fiorillo et Novikov [11], sur la base de la théorie développée par Bertotti, ont 

montré que la valeur moyenne des pertes excédentaires, dans le cas d’un matériau feuilleté et 

sur une période électrique, peut être exprimée par: 

Pexc. = √σGV0S 
1

T
 ∫ |

d𝐁(t)

dt
|
1.5T

0

dt    [W/m3] 1.14 

où G est le coefficient des frottements entre les domaines magnétiques, V0 est un paramètre 

qui caractérise la distribution statistique du champ coercitif local et S est la surface transverse 

du matériau feuilleté. Si l’induction magnétique est sinusoïdale, l’expression des pertes 

excédentaires se simplifie en : 

Pexc. =  8.764 √σGV0S  f
1.5 Bm

1.5    [W/m3] 1.15 

Ces pertes sont influencées par la conductivité du matériau, l’intensité et la fréquence 

d’excitation ou encore par le niveau des impuretés présentes dans la matière. 

1.1.4 Les pertes mécaniques 

Les pertes mécaniques dans une machine électrique peuvent être divisées en deux 

contributions : les pertes par frottements des différentes pièces mécaniques et les pertes par 

ventilation. Les pertes par frottement sont en majorité concentrées dans les paliers, les 

roulements, et aux contacts des balais-collecteur et balais-bague. En plus, le fluide gazeux 

confiné dans le volume de l’entrefer frotte sur la surface du rotor en mouvement, ce qui 

génère des pertes aérodynamiques non-négligeables à la surface du rotor lorsque la vitesse 

périphérique de celui-ci est importante. D’un autre côté, les pertes par ventilation dans les 

machines sont difficiles à évaluer avec précision de par la perturbation des écoulements par 

les têtes de bobines et les encoches, ce qui entraîne localement des mouvements 

tourbillonnaires [12]. 
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1.1.5 Les pertes supplémentaires 

Les pertes dues à tous les phénomènes parasites, en particulier celles qui 

correspondent aux flux de fuite, ainsi qu’aux courants et flux aux fréquences harmoniques, 

sont appelées pertes supplémentaires. Nous allons, dans le prochain paragraphe, aborder plus 

en détail les origines de ces pertes, leurs problématiques et les essais dédiés à leurs mesures. 

1.2 Les pertes supplémentaires en charge 

1.2.1 Définition et problématiques 

Au début du 20
ème

 siècle, différents travaux ont été effectués en vue de la 

détermination précise du rendement des moteurs électriques, et ce, de façon aisée. Deux 

méthodes ont émergé, la première, basée sur la mesure des puissances d’entrée et de sortie, est 

précise pour le calcul des pertes totales mais elle est difficile à réaliser car elle nécessite des 

mesures précises des puissances électriques et mécaniques, en particulier celle du couple. La 

seconde est basée sur le bilan de puissance en séparant la puissance d’entrée des pertes 

conventionnelles (pertes Joule, fer et mécaniques), plus facile à déterminer, mais sous-estime 

les pertes totales. En effet, cette méthode suppose que les pertes fer sont constantes et 

détermine les pertes au rotor en fonction de la puissance transmise à celui-ci. La différence 

entre les résultats issus de ces deux méthodes a été associée aux pertes supplémentaires en 

charge, puisque cet écart est lié au point de fonctionnement en charge de la machine [13]. 

En 1912, Olin [14] fut le premier à proposer une définition et une estimation des pertes 

supplémentaires en utilisant une formule empirique qui lie les pertes à vide et en charge. Mais 

les travaux qui ont suivi ont montré que cette formule n’était pas exacte puisque les origines 

de ces pertes ne sont ni distinctes ni linéaires [15]. Par la suite, différentes définitions ont été 

proposées par les chercheurs, mais celle qui est la plus utilisée est celle donnée par Alger [16], 

Bird [17] et Christofides [18]. Cette approche définit les pertes supplémentaires dans les 

machines asynchrones comme la différence entre, d’une part, les pertes totales en charge et, 

d’autre part, la somme des pertes mécaniques, des pertes fer déterminées à vide, des pertes 

Joule statoriques en charge et des pertes Joule rotoriques en charge. Ces pertes sont dues à 

l’ensemble des flux de fuites et aux courants harmoniques générés par l’augmentation en 

charge des harmoniques spatiaux et temporels dans la machine, qui induisent une 

augmentation des pertes fer ainsi que des pertes Joule rotoriques et statoriques.  

D’après la norme internationale IEC 60034-2-1 [6], les pertes supplémentaires en 

charge sont définies comme « les pertes produites par le courant de charge dans le fer actif et 
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les autres parties métalliques autres que les conducteurs, pertes par courants de Foucault dans 

les conducteurs d’enroulements, dues aux pulsations de flux dépendant des courants de 

charge, et pertes supplémentaires dans les balais, dues à la commutation ». 

Ces pertes contribuent, en charge, à l’échauffement de différents composants de la 

machine, ce qui diminue leur durée de vie et augmente le risque de disfonctionnement. De 

plus, les origines des pertes supplémentaires, qui vont être présentées dans le prochain 

paragraphe, affectent les performances des moteurs. En effet, au couple mécanique de sortie 

s’ajouteront des ondulations dues aux forces magnétomotrices harmoniques. Ensuite, la 

dynamique de la machine électrique est aussi affectée, en augmentant et diminuant les durées 

d’accélération et de freinage respectivement [19].   

1.2.2  Origines des pertes supplémentaires 

Pour atténuer les effets des pertes supplémentaires et augmenter le rendement des 

moteurs électriques, une connaissance détaillée de leurs origines est nécessaire pour les 

quantifier précisément et les réduire. Dans les prochains paragraphes, on va présenter 

quelques causes avancées comme origines de ces pertes ainsi que des solutions préconisées 

pour les réduire. 

1.2.2.1 Flux dé fuité d’éncochés statoriques et rotoriques 

En 1905, Field a été le premier à observer que les flux de fuite d’encoches coupent les 

conducteurs, en produisant à l’intérieur de ceux-ci des courants de Foucault [20]. La densité 

de courant dans ces conducteurs n’est alors plus uniforme mais varie en amplitude et en phase 

selon la hauteur à laquelle on se place dans l’encoche ce qui provoque une augmentation 

apparente de la résistance du conducteur et donc des pertes dissipées dans celui-ci. La Figure 

1.7 montre les flux de fuite d’encoche, dans le cas de deux conducteurs logés dans la même 

encoche, qui modifient la répartition de la densité du courant en fonction de la position dans 

les conducteurs. Cette densité est beaucoup plus élevée au voisinage de l’entrefer et génère 

des pertes supplémentaires dues à sa non-uniformité en grandeur et en phase [21]. 
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Figure 1.7 Variation de la densité de courant avec le flux de fuite dans l’encoche 

 

Taylor [22] a proposé une expression empirique pour calculer les pertes dues aux flux 

de fuite d’encoche, basée sur une étude quantitative, qui consiste à additionner itérativement 

des courants de Foucault déterminés dans les conducteurs de l’encoche. A partir d’une 

distribution uniforme du courant suivant la hauteur des conducteurs, Taylor calcule un courant 

local induit par le flux de fuite d’encoche dû à cette distribution. Grâce aux avancées des 

calculs numériques et aux simulations par éléments finis, ce phénomène peut être modélisé 

aisément et en deux ou trois dimensions dans le cas de conducteurs massifs. Cela est un peu 

plus délicat dans le cas des conducteurs bobinés car ces derniers sont généralement modélisés 

par une zone homogénéisée et donc sans prendre en compte les courants qui y sont induits. 

Ainsi, dans le cas des conducteurs massifs, l’effet sur la densité du courant dans les 

conducteurs est directement pris en compte lors de la résolution de problème physique, ce qui 

permet de calculer avec précision les pertes dues aux flux de fuite d’encoche. 

Ce phénomène est plus particulièrement visible dans les machines de grosses 

puissances ayant des conducteurs de forte section. La solution la plus adaptée pour atténuer ce 

problème consiste alors à fractionner les conducteurs selon la hauteur de l’encoche pour 

diminuer les pertes par courants induits dans les conducteurs. 

1.2.2.2 Flux de fuite d’éxtrémités 

Les pertes d’extrémités sont dues aux courants de Foucault induits par les flux de fuite 

de développantes, qui se referment par les plateaux et les doigts de serrage, les écrans 

métalliques, les ventilateurs, la carcasse du moteur, etc. et pénètrent dans les tôles suivant la 

direction axiale, Figure 1.8. A vide, les pertes d’extrémités sont négligeables, puisque les 
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courants qui circulent dans les conducteurs statoriques et rotoriques sont très faibles, et elles 

sont prises en compte dans la mesure des pertes fer à vide. Par contre, en charge et suite à 

l’augmentation des courants statoriques et rotoriques, les flux de fuite d’extrémités deviennent 

importants et les pertes générées non négligeables. 

 

Figure 1.8 Flux de fuite d’extrémité dans une machine 

 

La détermination de ces flux de fuite est très difficile, compte tenu de la géométrie des 

extrémités. Des études ont été effectuées pour les quantifier, avec des développements assez 

complexes qui font intervenir un réseau d’impédance ou encore la théorie des images 

magnétiques[23]–[26]. Alger [16] a proposé une formule analytique approchée, en se basant 

sur les grandeurs géométriques du moteur ainsi que sur la distance entre les extrémités des 

conducteurs statoriques et rotoriques, qui suppose que les pertes correspondantes sont 

proportionnelles au carré des flux de fuite, et donc proportionnelles à la puissance réactive 

consommée par les têtes de bobines. Cependant, la méthode la plus précise est celle qui fait 

intervenir le calcul tridimensionnel des champs magnétiques par éléments finis [27][28], mais 

qui nécessite un temps de mise en place du modèle et de calcul assez important pour 

représenter tous les composants du moteur. 

Les pertes d’extrémités s’accentuent avec la distance (notée d sur la Figure 1.9) entre 

les centres périphériques des courants des têtes de bobines statoriques et rotoriques, et le 

rapprochement entre les parties métalliques et les têtes de bobines. Ces centres périphériques 

des courants sont situés au point de rebouclement des courants à la limite des conducteurs. 

Pour une cage rotorique, le centre périphérique est situé à l’emplacement de l’anneau tandis 

que pour les bobinages statoriques ce centre est situé à l’extrémité d’une tête de bobine, 

Figure 1.9.  
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Figure 1.9 Centres périphériques des courants statoriques et rotoriques 

 

Une des solutions qui existent pour réduire ces pertes, sans modifier la géométrie du 

moteur ainsi que la position des têtes de bobines et des parties métalliques, consiste à mettre 

en place des écrans de faible résistance électrique qui vont protéger les composants de la 

machine des flux de fuite d’extrémités, tout en créant des pertes par courants induits plus 

faibles. 

1.2.2.3 Flux de fuite zig-zag 

La répartition non sinusoïdale des conducteurs et l’irrégularité de l’entrefer, à cause de 

la présence des encoches, génèrent des harmoniques dont les amplitudes peuvent se déduire 

de l’induction dans l’entrefer. Cette induction n’est pas sinusoïdale mais comprend, en plus du 

fondamental qui est une fonction sinusoïdale périodique de 2π/p en espace et de 2π/ω en 

temps, les harmoniques de perméance qui existent dans le fonctionnement à vide, les 

harmoniques de forces magnétomotrices (f.m.m.) qui sont proportionnels au courant 

d’alimentation et qui causent des pertes supplémentaires en charge et les harmoniques de 

combinaison qui sont le produit des harmoniques de perméance et de f.m.m. 

Parmi les harmoniques cités ci-dessus, les plus importants sont ceux créés par 

l’encochage statorique et rotorique et la répartition du bobinage dans les encoches. Ils 

provoquent des pertes supplémentaires par courants induits superficiels dans la cage 

d’écureuil et des pertes fer dans le stator et le rotor. 

Aux harmoniques d’encoches correspond un flux de fuite appelé souvent flux de fuite 

zig-zag. Ce dernier est un flux qui passe d’une dent rotorique à une dent statorique et vice 

versa, Figure 1.10. Il sature les têtes des dents statoriques et rotoriques et augmente avec le 
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glissement ; il est donc maximal à rotor bloqué [29]. Par ailleurs, ce flux est proportionnel au 

courant statorique et dépend du nombre d’encoches statoriques et rotoriques ainsi que de la 

distance Δx qui sépare le centre de l’encoche stator du centre de la dent rotor, Figure 1.10. 

Ainsi, il est maximal à Δx = 0, lorsque l’encoche statorique est en face d’une dent rotorique 

[30]. En effet, à Δx = 0 la surface de vis-à-vis entre une dent statorique et une dent rotorique, 

située juste à côté, est maximale ce qui diminue la distance parcourue par le flux dans 

l’entrefer et, par conséquent, augmente ce flux de fuite zig-zag.  

 

Figure 1.10 Flux de fuite zig-zag dans un moteur électrique 

 

Les pertes fer engendrées dans les dents par ces flux sont plus importantes dans le cas 

d’encoches inclinées. En effet, dans le cas d’encoches droites, le flux qui pénètre une dent 

induit des courants harmoniques dans le conducteur qui amortissent le flux qui leur donne 

naissance (loi de Lenz). Dans le cas des encoches inclinées, le flux qui pénètre une dent induit 

des courants harmoniques dans plusieurs conducteurs en raison de l’inclinaison des encoches. 

Ainsi, le flux créé par l’ensemble des courants induits dans le conducteur amortit moins les 

différents flux de zig-zag qui lui ont donné naissance tout au long de la machine. 

Ces pertes peuvent être réduites par l’emploi, quand c’est possible, de cales 

magnétiques d’encoche qui diminuent les modulations du flux de fuite zig-zag. 

1.2.2.4 Flux dé fuité d’inclinaison 

Les flux de fuite d’inclinaison n’existent que pour les moteurs à encoches (stator ou 

rotor) inclinées par rapport à l’axe de la machine. L’inclinaison est généralement préconisée 

pour atténuer les pulsations de flux au moment de la rencontre de deux encoches. Elle réduit 

aussi les harmoniques de haute fréquence du courant induit au rotor par les encoches 
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statoriques, ce qui diminue, en conséquence, les pertes Joule rotoriques à haute fréquence. 

Malheureusement, cette inclinaison augmente les pertes fer rotoriques qui sont la conséquence 

du déphasage spatial entre les forces magnétomotrices statorique et rotorique non compensées 

aux deux extrémités du moteur, ces deux f.m.m. étant supposées équilibrées au centre, Figure 

1.11. Les pertes fer, de surface et de pulsation, augmentent alors proportionnellement au carré 

du déphasage entre les f.m.m. 

 

Figure 1.11 Origine des flux de fuite d’inclinaison 

 

Ainsi, du point de vue pratique, l’inclinaison est bénéfique plus particulièrement pour 

les petits moteurs où les pertes Joule dans la cage sont importantes devant les autres pertes et 

notamment les pertes fer. Alger [16] a proposé une formule empirique qui décrit les pertes 

dues aux flux de fuite d’inclinaison comme proportionnelles, d’une part, au carré du rapport 

entre le courant rotorique ramené au stator et le courant magnétisant statorique et, d’autre 

part, au carré du rapport entre l’inclinaison rotorique en nombre d’encoches statoriques et le 

nombre d’encoches statoriques par pôle. Ces pertes sont des pertes fer statoriques, par 

hystérésis et courants de Foucault, s’ajoutant aux pertes surfaciques rotoriques à vide. 

Comme la modélisation d’une machine à barres droites est plus facile que celle d’une 

machine à barres inclinées, on peut étudier la dernière machine en modélisant la première et 

en utilisant un facteur de passage entre les deux machines. Ce facteur, appelé facteur 

d’inclinaison ‘k’, symbolise la réduction de la tension induite dans une machine à encoches 

inclinées par rapport à celle à encoches droites. D’après Englebretson [31], le facteur 

d’inclinaison pour un ordre d’harmoniques donné est égal à : 
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kn = 
sin (

nα
2 )

nα
2

 

où n est l’ordre harmonique et α est l’angle électrique d’inclinaison. 

1.16 

1.2.2.5 Courants inter-barres 

Quand une machine asynchrone à cage d’écureuil fonctionne en charge, une différence 

de potentiel existe entre deux barres adjacentes du rotor. Si l’isolation entre les barres et le fer 

est imparfaite, cette tension va induire des courants qui vont circuler d’une barre à une autre 

en passant par le fer rotorique, ce qui va générer des pertes et réduire le couple du moteur. 

Un des paramètres qui affecte les courants inter-barres est l’inclinaison des barres 

rotoriques, qui augmente la densité des courants induits rotoriques en général et celle des 

courants inter-barres en particulier. Dans la Figure 1.12, on peut noter clairement l’effet de 

l’inclinaison des barres qui favorise les courants inter-barres en créant des boucles de courant 

dans le fer, alors qu’ils tendent à s’annuler mutuellement avec des barres droites. 

 

Figure 1.12 Relation entre inclinaison et courants inter-barres 

 

Des expressions analytiques simplifiées des pertes dues aux courants inter-barres, avec 

une description de leur importance pour la conception des moteurs, ont été présentées par 

Behdashti et Poloujadoff  [32]. K.Yamazaki [33] a étudié les origines de ces courants et 

calculé les pertes associées en s’appuyant sur des simulations par éléments finis. Il a ainsi 

montré que les harmoniques des courants d’inter-barres sont d’ordre égal au nombre 

d’encoches statoriques et que, en plus, ils se concentrent sur la surface du rotor à cause de 

l’effet de peau à haute fréquence. 
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Pour réduire ou supprimer ces pertes, il est logique de chercher à isoler parfaitement 

les barres des tôles. En fait, il suffit de les isoler dans leur partie supérieure et sur une hauteur 

égale à l’épaisseur de peau des harmoniques de plus grandes amplitudes. 

1.2.3  Essais et mesures expérimentales 

Dans les années 90, les normes internationales fixaient le niveau des pertes 

supplémentaires en charge, pour une machine asynchrone, à 0.5 % de la puissance absorbée 

au régime nominal et proportionnelles au carré du courant statorique. Depuis, suite aux 

politiques d’amélioration de l’efficacité énergétique et d’augmentation du rendement dans les 

moteurs électriques, les constructeurs ont tenté de calculer les pertes supplémentaires avec 

précision. Par ailleurs, les normes internationales ont évolué et ont fixé, dans les années 2000, 

des moyens pour mieux estimer les pertes supplémentaires et les mesurer grâce à des essais 

normés plus ou moins précis. Ainsi, la norme internationale 60034-2-1 de 2014 [6] détermine 

la valeur des pertes supplémentaires PSLL en charge à la charge assignée comme un 

pourcentage de la puissance d’entrée P1 à l’aide de la courbe de la Figure 1.13, et suppose 

qu’elles varient comme le carré du courant primaire moins le carré du courant à vide. A noter 

que cette courbe ne représente pas une moyenne, mais une enveloppe supérieure d’un grand 

nombre de valeurs mesurées, et elle peut, dans la plupart des cas, produire des pertes 

supplémentaires en charge plus élevées que l’essai par bilan de puissances présenté dans le 

paragraphe suivant 1.2.3.1. 
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Figure 1.13 Valeur assignée pour les pertes supplémentaires en charge [6]   

 

A partir de cette courbe, il est possible de calculer les valeurs des pertes 

supplémentaires selon les différentes puissances de sortie assignées à l’aide des équations 

suivantes : 

pour P2 ≤ 1 kW                                             PSLL = P1 × 0.025 1.17 

pour 1 kW < P2 < 10 000 kW                PSLL = P1 × [0.025 − 0.005 log10 (
P2
1 kW

)] 1.18 

pour P2 ≥ 10 000 kW                                  PSLL = P1 × 0.005 1.19 

 

En plus de l’estimation des pertes supplémentaires à partir de valeurs allouées, des 

essais ont été définis par la norme internationale IEC 60034-2-1 afin de mesurer ces pertes 

[34]. Ces essais ont fait l’objet d’une étude réalisée par Aoulkadi [35], [36] sur des moteurs de 

différentes puissances pour comparer les performances des tests en précision et facilité de 

réalisation. Les prochains paragraphes sont dédiés à la présentation des trois essais les plus 

utilisés pour mesurer les pertes supplémentaires. 
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1.2.3.1 Essai par bilan de puissances (Input-Output test) 

Ce test, appelé aussi test IEEE 112-method B, se base sur le bilan de puissances d’une 

machine asynchrone et quantifie les pertes supplémentaires en charge comme la différence 

entre les pertes totales en charge et la somme des pertes fer et mécaniques, déterminées à 

vide, et Joule rotorique et statoriques, déterminées en charge. Par conséquent, différents essais 

à vide et en charge avec différentes charges sont nécessaires, pour déterminer ces pertes 

supplémentaires. 

 Test à vide : Suite à des séries de mesures, sur le moteur non couplé à une 

charge mécanique, pour différentes tensions d’entrée, les pertes mécaniques 

sont déduites à travers une extrapolation de la courbe des pertes totales en 

fonction de la tension pour une valeur nulle de cette dernière. Ensuite, au point 

de fonctionnement nominal, les pertes fer sont calculées en utilisant 

l’expression suivante : 

Pfer_vide = Pe − PJs_vide − Pméca 1.20 

avec  Pfer_vide les pertes fer à vide, Pe la puissance d’entrée, PJs_vide les pertes 

Joule statoriques et Pméca les pertes mécaniques. 

 Test en charge : pour la détermination des pertes supplémentaires en charge, le 

moteur doit être alimenté sous tension nominale et couplé à une charge 

mécanique. Les différentes pertes, totales, Joule statoriques et rotoriques sont 

ensuite déterminées. Les pertes totales de la machine sont définies comme la 

différence entre la puissance d’entrée (mesurée avec un wattmètre de 

précision) et la puissance de sortie (déterminée à partir de la vitesse de rotation 

et du couple mécanique). Les pertes Joule statoriques sont calculées en utilisant 

la résistance des enroulements qui correspond à la température de l’essai. 

Enfin, les pertes Joule rotoriques sont considérées comme le produit du 

glissement par la puissance transmise (différence entre la puissance d’entrée et 

les pertes fer à vide et les pertes Joule statoriques en charge). 

En faisant un bilan de puissances suite aux essais à vide et en charge explicités dans la 

Figure 1.14, on remarque que la somme des pertes déterminées en charge est plus petite que 

les pertes totales mesurées. Ainsi, on peut déduire les pertes supplémentaires en 

charge comme la différence entre les pertes totales mesurées et la somme des pertes calculées: 
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PSLL =  Ptot − PJs_charge − PJr_fond_charge − Pfer_vide − Pméca 1.21 

où PSLL sont les pertes supplémentaires, PJs_charge les pertes Joule statoriques en charge, 

PJr_fond_charge les pertes Joule rotoriques fondamentales en charge déterminées avec le 

glissement (g) et la puissance transmise (Ptr), Pfer_vide les pertes fer déterminées à vide et Pméca 

les pertes mécaniques déterminées à vide. 

 

Figure 1.14 Bilan de puissance d’un moteur pour des essais à vide et en charge 

 

Les avantages de ce test sont le couplage physique de la machine et la détermination 

directe des pertes à partir des mesures, ce qui le rend très précis pour la mesure des pertes 

supplémentaires. Il est recommandé de l’utiliser pour les moteurs à faible et moyennes 

puissance (quelques centaines de kilowatt). Par contre, cet essai exige un équipement de 

mesure calibré très performant pour la mesure des puissances d’entrée et de sortie, de la 

vitesse et du couple avec des incertitudes très faibles, puisque les valeurs des pertes 

supplémentaires mises en jeu sont de l’ordre de quelques pourcents, voire une fraction de 

pourcent, par rapport aux puissances d’entrée et de sortie. Dans la suite, de par sa précision de 

calcul, ce test sera utilisé pour mesurer les pertes supplémentaires dans les moteurs électriques 

étudiées. 

1.2.3.2 Essai à rotation inverse 

Il s’agit d’un essai combiné nécessitant deux essais particuliers, avec le rotor retiré 

pour le calcul des pertes supplémentaires à la fréquence fondamentale et avec la machine 
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tournant à la vitesse synchrone mais en sens opposé du champ magnétique pour calculer les 

pertes supplémentaires dues aux fréquences les plus élevées. Au cours de ces deux essais, le 

stator doit être alimenté par un courant polyphasé symétrique (I) de fréquence assignée pour 

six valeurs entre 25% et 150% du courant assigné [6]. 

 Essai avec le rotor retiré : Pour cet essai, toutes les parties dans lesquelles des 

courants de Foucault pourraient être induits, par exemple les flasques et la 

carcasse, doivent être en place. Comme la tension d’entrée est considérée 

comme faible, les pertes supplémentaires à la fréquence fondamentale (PSLL_ff) 

sont égales à la différence entre la puissance d’entrée électrique au stator (Pe) 

et les pertes Joule statoriques. 

PSLL_ff = Pe − (3 × I
2 × RS) 1.22 

 Essai à rotation inverse : pour cet essai, la machine complètement assemblée 

est entraînée à la vitesse synchrone dans le sens inverse de la rotation du 

champ magnétique statorique. Ainsi, les pertes supplémentaires dues aux 

fréquences harmoniques (PSLL_fh) sont calculées en utilisant l’expression 

suivante : 

PSLL_fh = Pm − Pméca − (Pe − PSLL_ff − (3 × I
2 × RS)) 1.23 

où Pm est la puissance d’entrée mécanique sur l’arbre, Pméca les pertes 

mécaniques, déterminées de la même manière que le paragraphe précédent, Pe 

la puissance d’entrée électrique au stator et RS la résistance statorique. 

Ainsi, les pertes supplémentaires totales sont la somme des pertes à fréquence 

fondamentale et celles à fréquences harmoniques. L’avantage de ce test réside dans la 

détermination physique des pertes dans les différentes parties de la machine, hormis le rotor, 

lors de l’essai à rotor enlevé, sans la mesure du couple et la vitesse. Par contre, ce test 

nécessite de retirer le rotor, ce qui n’est pas une tâche toujours facile à réaliser. De plus, 

comme il n’y a pas un vrai couplage physique de la charge, la détermination des pertes 

supplémentaires à fréquence fondamentale, lors de l’essai avec le rotor enlevé, ne prend pas 

en compte l’effet des composants rotoriques, ce qui rend ce test beaucoup moins précis que 

les autres. Dans l’étude de Aoulkadi [37], les pertes supplémentaires mesurées par ce test 

peuvent être deux à trois fois plus grandes que celles mesurées à l’aide de l’essai bilan de 

puissance. Pour un moteur de 5.5 kW, par exemple, les pertes supplémentaires mesurées avec 
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l’essai bilan de puissance sont égales à 0.7% de la puissance d’entrée, en comparaison avec 

1.7% pour celles mesurées à partir de l’essai rotation inverse. 

1.2.3.3 Essai Eh-star 

Ce test consiste en la mise en place d’un circuit d’alimentation électrique asymétrique 

du moteur triphasé sans avoir besoin d’un couplage mécanique et d’un couplemètre. 

L’asymétrie de l’alimentation est obtenue en connectant les phases du moteur en étoile et en 

mettant en place une résistance Reh entre les deux phases du moteur U et W, Figure 1.15. 

Cette résistance, de l’ordre de l’impédance de court-circuit du moteur, doit être adaptée pour 

avoir une vitesse proche de la vitesse nominale et un courant positif de la phase U, IU, 30% 

plus faible que le courant négatif de la phase V, IV. 

 

Figure 1.15 Circuit de la méthode Eh-star (S : interrupteur, ASM : moteur 

asynchrone)[37] 

 

L’alimentation asymétrique du moteur est considérée comme la superposition de deux 

machines équivalentes, où une est alimentée en séquence positive avec un glissement g1 = g, 

et une autre alimentée en séquence négative avec un glissement g2 = 2 ˗ g. Les pertes 

supplémentaires totales sont la somme des pertes supplémentaires de la séquence positive 

PSLL1 et négative PSLL2 et sont données par: 

PSLL = PSLL1 + PSLL2 = (1 − g)(Pδ1 − Pδ2) − Pméca 1.24 

où g est le glissement, Pméca les pertes mécaniques, Pδ1 et Pδ2 sont les différences entre, d’une 

part, la puissance d’entrée et, d’autre part, les pertes fer et Joule statoriques, mesurées à vide 

dans un test précédent, en séquence positive et négative respectivement. 
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 Les avantages de ce test sont la simplicité et la rapidité de réalisation dus à l’absence 

d’un couplage mécanique, il est recommandé de l’utiliser dans les cas de moteurs à très 

grande puissance. De plus, les mesures effectuées pour des charges nominales sont assez 

précises et corrèlent bien les mesures effectuées à l’aide de l’essai bilan de puissance. En 

effet, il y a en moyenne 20% d’écart entre les pertes supplémentaires mesurées par ces deux 

tests sur différents moteurs lors de l’étude d’Aoulkadi [37]. Par contre, ce test ne se base pas 

sur une situation réelle de fonctionnement du moteur en charge, ce qui rend les mesures pour 

différents points de fonctionnement moins précises.  

1.3 Modèles pour le calcul des pertes 

Pour calculer les pertes dans les machines électriques, analytiquement ou à l’aide de 

simulations numériques, différents modèles et approches ont été proposés dans la littérature. 

Dans les paragraphes suivants, les modèles les plus utilisés pour le calcul des pertes fer et des 

pertes supplémentaires sont présentés.  

1.3.1 Modèles pour le calcul des pertes fer 

Dans le domaine électrotechnique, le processus de quantification des pertes fer est 

complexe. En fait, il est difficile de faire une modélisation précise de ces pertes en prenant en 

compte toutes les contraintes et les lois de comportement magnétique, tout en étant dans des 

temps de calcul raisonnables. Ainsi, il existe plusieurs types de modèles pour calculer les 

pertes fer, qui les quantifient plus ou moins précisément avec des temps de calculs plus ou 

moins importants. On peut classer ces modèles en trois familles, à savoir les modèles 

analytiques, les modèles d’hystérésis et les modèles basés sur une surface de réponse 

expérimentale (appelée Loss Surface).  

Les modèles d’hystérésis représentent les phénomènes physiques mis en jeu lors du 

processus de dissipation énergétique en approximant le cycle de magnétisation du matériau. 

En y associant l’effet des courants induits dans le circuit magnétique, les pertes fer peuvent 

être directement obtenues par le calcul de la surface du cycle d’hystérésis. Dans la littérature, 

les modèles d’hystérésis les plus utilisés sont les modèles statiques de Jiles-Atherton [38] et 

de Preisach [39] qui se basent sur des hypothèses de comportement scalaire à basse fréquence. 

Mais il existe également d’autres modèles qui prennent en compte le comportement vectoriel 
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du processus d’aimantation [40]–[42]. L’implémentation de ces modèles dans un outil 

numérique, de type éléments finis, permet de prendre en compte directement les effets 

dissipatifs lors de la résolution du problème physique. 

Les inconvénients associés à cette approche résident, d’une part, dans l’augmentation 

des temps de calcul du problème éléments finis qui est déjà relativement lourd lorsqu’un 

système complexe est simulé, d’autant plus que la stabilité numérique (convergence) de la 

procédure de résolution du schéma non-linéaire avec hystérésis n’est pas toujours assurée. 

Des travaux relatifs à ce dernier point sont d’ailleurs encore en cours dans le domaine de la 

modélisation numérique [43]. D’autre part, les inconvénients résident aussi dans la nécessité 

d’identification des paramètres du modèle d’hystérésis, ce qui alourdit et complexifie la 

procédure de pré-traitement. 

D’un point de vue conception et étude de systèmes électrotechniques, une approche 

plus pragmatique est souvent exploitée, à savoir le calcul des pertes en post-traitement. Les 

différents travaux portant sur ce point ont montré que, dans la très grande majorité des cas, ce 

type d’approche est suffisant [44], notamment compte tenu des hypothèses de modélisation 

qui peuvent aussi engendrer des erreurs par rapport à l’expérience même si le phénomène 

d’hystérésis est pris en compte lors de la résolution. 

Ainsi, on trouve une approche en post-traitement basée sur un modèle appelé Loss 

Surface, développé par T. Chevalier et al. [45]. A partir d’un ensemble de mesures de cycles 

B(H) sur cadre Epstein, en balayant en amplitude et en fréquence des inductions triangulaires, 

des surfaces de réponse H(B,Bm,dB/dt) sont identifiées et permettent alors de reconstruire les 

cycles de pertes B(H) en post-traitement du calcul éléments finis. 

Dans le cadre des présents travaux, l’outil de calcul par éléments finis exploité intègre 

la prise en compte du calcul de pertes en post-traitement mais à partir de modèles analytiques 

également identifiés à partir de données expérimentales obtenues à amplitudes et fréquences 

variables. Le principal avantage de cette approche est la rapidité du calcul car le problème 

électromagnétique est résolu en utilisant une courbe anhystérétique sans recours aux modèles 

d’hystérésis. 

Dans les prochains paragraphes, deux types de modèles analytiques pour le calcul des 

pertes fer sont présentés. Le premier est basé sur la valeur crête de l’induction magnétique et 

le second sur la dérivée temporelle. 
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1.3.1.1 Modèles basés sur la valeur crête de l’induction 

Une première estimation des pertes fer dans les matériaux feuilletés, basée sur la 

valeur crête de l’induction Bm, a été proposée par Steinmetz [46] en utilisant la formule 

empirique suivante : 

Ptot = kf
αBm

β
     [W/kg] 1.25 

où f la fréquence d’excitation et k, α et β sont des constantes qui sont identifiées à partir des 

mesures réalisées sur des échantillons. Cette équation calcule les pertes fer totales (statiques et 

dynamiques) d’une façon globale. Elle est valable dans le cas des tôles homogènes et 

isotropes avec une excitation sinusoïdale à des fréquences suffisamment faibles pour pouvoir 

négliger l’effet de peau. 

Pour calculer les pertes par hystérésis et par courants induits, Jordan [47] a proposé 

une extension de l’expression (1.25), qui permet de séparer les pertes fer totales en pertes 

statiques et dynamiques. 

Ptot = khfBm
𝛼 + kcl.f

2Bm
2  1.26 

Dans cette approche, les pertes par hystérésis sont proportionnelles à la fréquence 

d’excitation tandis que les pertes par courants induits sont proportionnelles au carré de cette 

fréquence. Il s’agit des mêmes évolutions de pertes que celles données par les équations 

(1.10) et (1.13) dans les conditions sinusoïdales. 

Toutefois, les pertes fer calculées avec l’équation (1.26) sous-estiment les pertes fer 

mesurées dans le matériau ferromagnétique. Ainsi, Bertotti a proposé une décomposition des 

pertes totales en trois contributions selon leurs origines : pertes par hystérésis, pertes par 

courants induits et pertes excédentaires (voir paragraphe 1.1.3) : 

Ptot =  Ph + Pcl. + Pexc = khfBm
𝛼 + kcl.f

2Bm
2 + kexcf

1.5Bm
1.5 1.27 

Dans cette expression, les pertes statiques sont formulées d’une façon empirique et les 

pertes dynamiques peuvent être énoncées sous forme de formules analytiques qui ont un sens 

physique par rapport au phénomène de pertes. Cependant, les coefficients du modèle liés aux 

propriétés magnétiques du matériau sont assez difficiles à déterminer. Aussi, on approxime 

ces paramètres par des coefficients globaux (kcl.,kexc) identifiés à partir de mesures. 

Suite à la simplicité de leur mise en œuvre, ces modèles issus de l’approche de 

Steinmetz, sont largement utilisés mais leur validité est limitée aux formes d’ondes 

sinusoïdales sans prise en compte l’effet de peau. Pour résoudre ce problème, certains 
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modèles utilisent des coefficients variables en fonction de la fréquence et de l’induction 

maximale [48]–[51], d’autres prennent en compte les cycles mineurs [52] ou les effets 

dynamiques incluant l’effet de peau [53]. 

1.3.1.2 Modèles basés sur la dérivéé témporéllé dé l’induction 

L’équation de Steinmetz étant valable uniquement pour les formes d’induction 

sinusoïdales, de nombreuses modifications ont été proposées pour permettre au modèle de 

calculer les pertes fer pour des formes d’induction non sinusoïdales sur la base de la dérivée 

temporelle de l’induction, comme par exemple les modèles « Modified Steinmetz Equation » 

[54], « Generalized Steinmetz Equation » [55] et « Improved Generalized Steinmetz 

Equation » [56]. 

Une autre approche, assez répandue dans la littérature, permet de calculer les pertes fer 

sur la base de la décomposition proposée par Bertotti :  

Ptot = khfBm
α +

kcl.
2π2

1

T
∫ (

d𝐁

dt
)
2T

0

dt +
kexc
8.764

1

T
∫ |

d𝐁

dt
|
1.5T

0

dt 1.28 

Dans cette expression, les coefficients 2π
2
 et 8,764 sont ajoutés pour mettre en 

évidence les mêmes paramètres que l’équation (1.27). L’inconvénient de cette méthode est la 

surestimation des pertes hystérésis, dans le cas des excitations non symétriques, due à 

l’utilisation de la valeur crête d’induction. Une des solutions pour diminuer cette 

surestimation [57], consiste à remplacer Bm, dans l’équation (1.28), par la moitié de 

l’amplitude crête à crête de l’induction ΔB : 

Une autre approche, qui consiste à décomposer l’induction magnétique B en série de 

Fourier, a été proposée par F. Fiorillo et A. Novikov dans [11]: 

avec B1 l’amplitude du fondamental, Bn et φn l’amplitude et la phase du n
-iéme

 

harmonique, f la fréquence, n le rang de l’harmonique considéré et t le temps. Ainsi, en se 

basant sur la décomposition de Bertotti, on calcule les pertes fer totales pour chaque 

harmonique en remplaçant l’induction magnétique par l’expression (1.30) : 

Ph = khf (
ΔB

2
)
α

  où ΔB = Bmax − Bmin 1.29 

B(t) = ∑Bn sin(2n. f. t + φn)

N

n=1

 1.30 
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où Ph sont les pertes par hystérésis, le deuxième terme représente les pertes par courants 

induits et le troisième représente les pertes excédentaires. Le premier terme dans cette 

approche peut alors être calculé à partir des équations analytiques ou à partir des modèles 

d’hystérésis.   

1.3.2 Modèles pour le calcul des pertes supplémentaires 

Historiquement, le calcul des pertes supplémentaires se basait souvent sur des 

pourcentages, indiqués dans les normes, de la puissance d’entrée et sur les essais 

expérimentaux présentés dans le paragraphe 1.2.3. L’utilisation des formules empiriques qui 

estiment les pertes dues aux flux de fuite et harmoniques, principales origines des pertes 

supplémentaires, était plus rare à cause de la complexité de ces formules, la difficulté de 

calculer les valeurs des paramètres utilisés et l’imprécision des résultats obtenus [16], [21], 

[22]. De plus, suite à la détermination des pertes supplémentaires, des modèles de schémas 

équivalents de machines asynchrones ont été développés pour prendre en compte ces pertes. 

En effet, différents modèles ont été proposés pour tenir compte des pertes supplémentaires en 

modélisant celles-ci par une résistance qu’on ajoute au schéma équivalent classique d’une 

machine asynchrone. Au début, Boglietti [58] a considéré les pertes supplémentaires comme 

une résistance constante et il l’a positionnée en série avec la résistance du bobinage statorique. 

Ensuite, Yamazaki [59] a placé cette résistance constante (Rs), qui représente les pertes 

supplémentaires, en série avec la résistance rotorique, Figure 1.16. Une autre modélisation a 

été faite par Ansari [60], où les pertes supplémentaires ne sont plus modélisées comme une 

résistance constante mais comme une résistance variable en fonction du glissement et mise en 

série avec la résistance rotorique. Tous ces modèles ont été testés sur des moteurs et des 

points de fonctionnement spécifiques à leurs études. Ils ont été validés en comparant les 

résultats avec les mesures expérimentales. 

Ptot = Ph(f) +
σπ2d2f2

6
∑n2Bn

2

N

n=1

+√σGV0S
1

T
∫ |∑2πnfBn cos(2πnft + φn)

N

n=1

|

3
2⁄T

0

dt 

1.31 
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Figure 1.16 Schéma équivalent d’une machine asynchrone avec la prise en compte des 

pertes supplémentaires dans Rs 

 

Ainsi, l’ajout de la résistance des pertes supplémentaires améliore les résultats du 

schéma équivalent classique. Toutefois, il est essentiel de bien choisir la valeur de cette 

résistance en mesurant les pertes supplémentaires ou en les calculant avec précision. De nos 

jours, grâce au développement des calculs numériques, comme par exemple la méthode des 

éléments finis, le calcul des pertes est plus aisé et précis, ce qui pousse les chercheurs à 

déterminer les pertes supplémentaires numériquement en exploitant des modèles basés sur la 

définition des essais expérimentaux. Yamazaki [61] et Hagen [30] ont calculé les pertes 

supplémentaires d’un moteur à barres inclinées par éléments finis bidimensionnels, en 

utilisant un modèle basé sur l’essai de bilan de puissances. Les résultats obtenus par ce calcul 

ont été comparés aux mesures et un écart de l’ordre de 30 %, pour les deux études, a été 

obtenu puisque les courants inter-barres n’ont pas été pris en compte. Ensuite, Yamazaki [33] 

a réduit cet écart à 11% en modélisant la machine à l’aide d’une approche tridimensionnelle 

prenant en compte l’inclinaison des barres et le feuilletage du rotor, et en appliquant des 

hypothèses sur les résistivités des barres et du rotor pour calculer les courants inter-barres. 

Dans la suite de ce chapitre, les deux modèles numériques, basés sur des essais 

expérimentaux, sont présentés. Le premier, basé sur l’essai de bilan de puissances, est le plus 

utilisé dû à sa précision. Tandis que le deuxième, basé sur l’essai à rotation inverse, est moins 

précis et n’est utilisé que pour la comparaison de ces résultats avec les mesures issues de ce 

même essai. 
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1.3.2.1 Modèle basé sur le bilan de puissances 

En se basant sur l’essai Input-Output test, les pertes supplémentaires dans un moteur à 

cage d’écureuil sont décrites comme la différence entre les pertes totales et les autres pertes 

conventionnelles : 

PSLL =  Ptot − PJs_charge − PJr_fond_charge − Pfer_vide − Pméca 1.32 

 

Les pertes totales peuvent être exprimées par la somme des pertes Joule statoriques et 

rotoriques, des pertes fer et des pertes mécaniques en charge : 

Ptot = PJs_charge + PJr_charge + Pfer_charge + Pméca 1.33 

 

avec  PJr_charge les pertes totales rotoriques par courants induits en charge qui sont égales à la 

somme des pertes à la fréquence fondamentale et aux fréquences harmoniques : 

PJr_charge = PJr_fond_charge + PJr_harm_charge 1.34 

 

et Pfer_charge les pertes fer en charge qui sont égales à la somme des pertes fer rotoriques et 

statoriques et les pertes par courants induits dans les parties conductrices de l’extrémité de la 

machine : 

Pfer_charge = Pfer_stator_charge + Pfer_rotor_charge + Pextrémité_charge 1.35 

 

D’un autre côté, les pertes fer à vide peuvent être calculées, par l’expression (1.36), en 

faisant la somme des pertes fer rotoriques et statoriques, des pertes d’extrémités et des pertes 

par courants induits rotoriques à vide. En effet, les pertes par courants induits dans les barres 

rotoriques sont faibles à vide mais ne sont pas négligeables, elles sont dues aux harmoniques 

surtout ceux des encochages statoriques. Ainsi, les pertes par courants induits rotoriques à 

vide sont des pertes harmoniques puisque celles dues à la fréquence fondamentale sont nulles 

(le rotor tourne à la même vitesse que le champ statorique). 

Pfer_vide = Pfer_stator_vide + Pfer_rotor_vide + Pextrémité_vide + PJr_harm_vide 1.36 

 

En substituant les expressions (1.33), (1.34), (1.35) et (1.36) dans (1.32) on obtient en 

conséquence l’expression des pertes supplémentaires qui les décrit comme une augmentation 
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des pertes fer dans le circuit magnétique, des pertes d’extrémités et des pertes par courants 

induits harmoniques au rotor en charge par rapport au cas à vide : 

PSLL = ((Pfer_stator_charge + Pfer_rotor_charge) − (Pfer_stator_vide + Pfer_rotor_vide))

+ (Pextrémité_charge − Pextrémité_vide) + (PJr_harm_charge − PJr_harm_vide) 
1.37 

 

Ce modèle se base donc sur les différentes pertes dans la machine pour calculer avec 

précision, à partir de l’outil numérique, les pertes supplémentaires et il se réfère, en plus, aux 

phénomènes physiques qui génèrent et augmentent ces pertes.   

1.3.2.2 Modèle basé sur la rotation inverse 

Ce modèle se base sur l’essai à rotation inverse pour calculer les pertes 

supplémentaires qui sont considérées comme la somme des pertes à fréquence fondamentale, 

calculées à rotor enlevé, et celles aux fréquences harmoniques, calculées en rotation inverse. 

Les pertes supplémentaires à fréquence fondamentale sont calculées à rotor enlevé 

avec l’expression (1.22) comme la différence entre la puissance d’entrée et les pertes Joule 

statoriques. Ainsi, en faisant un bilan de puissances on peut exprimer ces pertes comme la 

somme des pertes fer statoriques et d’extrémités à rotor enlevé : 

PSLL_ff = Pfer_stator_R_enlevé + Pextrémité_R_enlevé 1.38 

 

D’un autre côté, les pertes supplémentaires dues aux fréquences harmoniques sont 

calculées à rotation inverse à l’aide de l’expression (1.23) comme la différence entre, d’une 

part, la puissance d’entrée mécanique et, d’autre part, la puissance électrique, après le retrait 

des pertes Joule statoriques et supplémentaires à fréquence fondamentale, et les pertes 

mécaniques. En conséquence, on peut exprimer ces pertes comme la somme des pertes fer 

rotoriques et statoriques, des pertes d’extrémités et des pertes par courants induits dans le 

rotor qui correspondent à des pertes aux fréquences harmoniques dues à l’encochage 

statorique et rotorique et à la rotation inverse du rotor par rapport au champ d’induction 

statorique. 

PSLL_fh = Pfer_stator_harm_R_inverse + Pfer_rotor_harm_R_inverse + Pextrémité_harm_R_inverse
+ PJr_harm_R_inverse 

1.39 
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En résumé, les pertes supplémentaires du moteur sont considérées comme la somme 

des deux parties des pertes à fréquence fondamentale, dans le stator et les parties d’extrémités 

à rotor enlevé, et des pertes aux fréquences harmoniques dans toutes les parties de la machine. 

Ce modèle ne prend pas en compte l’influence du rotor sur les pertes supplémentaires à 

fréquence fondamentale ; de plus, il considère que toutes les pertes fer statoriques à rotor 

enlevé et toutes les pertes fer aux fréquences harmoniques à rotation inverse sont des pertes 

supplémentaires, ce qui n’est pas toujours le cas puisqu’une partie de ces pertes est déjà prise 

en compte lors du calcul des pertes fer à vide. En conséquence, ce modèle, comme l’essai à 

rotation inverse, est moins précis que les autres modèles et surestime les pertes 

supplémentaires réelles dans les moteurs électriques. 

1.4 Synthèse 

Dans la première partie de ce chapitre, nous avons présenté les machines électriques 

tournantes, leur fonctionnement et les différents types de machines les plus utilisés. Ensuite, 

les différentes pertes générées lors de leur fonctionnement ont été étudiées, comme les pertes 

Joule, fer, mécaniques et supplémentaires, pour montrer leurs origines, les différentes 

composantes qui contribuent à leur augmentation et les expressions utilisées pour les calculer. 

La deuxième partie s’est focalisée sur les pertes supplémentaires en charge dans les 

moteurs électriques. Un état de l’art a été présenté sur les travaux les plus importants dans ce 

domaine, en expliquant les problématiques des pertes supplémentaires, leurs définitions et 

leurs différentes origines physiques. Ensuite, les essais expérimentaux définis par les normes 

internationales pour la mesure et l’estimation des pertes supplémentaires ont été décrits. 

Dans la dernière partie, nous avons présenté les modèles utilisés pour estimer les pertes 

fer à partir d’une approche analytique et ceux utilisés pour les pertes supplémentaires en 

utilisant l’approche des essais normalisés. 
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2. Choix dé modé lés ét validation 

Dans ce chapitre, nous présentons les méthodes numériques et analytiques utilisées 

pour la modélisation de machines électriques en vue du calcul des pertes fer, Joule et 

supplémentaires. 

Dans une première partie, nous présenterons la méthode des éléments finis. Tout 

d’abord, les équations de Maxwell qui permettent d’écrire les formulations mathématiques 

associées aux problèmes électromagnétiques seront introduites. Ensuite, nous présenterons 

l’approche permettant d’exprimer ces formulations en vue de leur discrétisation pour la 

résolution numérique des problèmes tout en prenant en compte la non-linéarité des matériaux 

magnétiques, le mouvement et le couplage avec circuit électrique. 

La deuxième partie sera dédiée à la présentation des modèles utilisés pour le calcul des 

pertes fer, Joule et supplémentaires dans les machines étudiées. Les méthodes de calcul et 

d’identification des paramètres des modèles de pertes seront également abordées. Ces 

paramètres étant la conductivité, la perméabilité et les coefficients de pertes fer des différentes 

parties électromagnétiques de la machine.  

Afin de valider les modèles et les procédures de calcul des pertes fer et Joule, 

essentiels au calcul des pertes supplémentaires, la dernière partie du chapitre sera consacrée à 

l’étude d’une machine synchrone à aimants permanents de test. Cette étape permettra 

notamment de valider les modèles de calcul des pertes harmoniques dans le cas d’une 

machine alimentée au travers d’un variateur électronique de vitesse. 

2.1 La méthode des éléments finis 

L’objectif de la thèse étant la quantification la plus précise possible des pertes 

électromagnétiques, et plus particulièrement les pertes supplémentaires, dans les machines 

électriques, nous avons opté pour une approche de modélisation numérique basée sur la 

méthode des éléments finis. Cette approche devrait nous permettre d’estimer la contribution 

des différents postes de pertes mais également leurs répartitions dans les différentes parties de 

la machine. Le code de calcul électromagnétique dans lequel seront implantés et testés les 

différents modèles de pertes est code_Carmel (Code Avancé de Recherche en Modélisation 

Electromagnétique) qui est un code 3D développé conjointement par le laboratoire L2EP 
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(Laboratoire d’électrotechnique et d’électronique de puissance de Lille) et le Département 

THEMIS de EDF R&D dans le cadre du laboratoire commun LAMEL (Laboratoire Avancé 

de Modélisation du Matériel Electrique). 

Dans cette première partie, nous présenterons les formulations mathématiques du 

problème électromagnétique à résoudre à l’aide de la méthode des éléments finis. Les 

équations de Maxwell, ainsi que les formulations qui constituent les équations à résoudre dans 

le domaine continu, seront d’abord introduites. Ensuite, nous décrirons les lois de 

comportement des milieux mis en jeu ainsi que les conditions aux limites.  

2.1.1 Equations de Maxwell 

Les fréquences des systèmes étudiés lors des travaux de cette thèse nous permettent de 

nous placer dans les conditions des régimes quasi stationnaires. Dans ce cas, les équations de 

Maxwell qui régissent les phénomènes électromagnétiques peuvent être exprimées, en régime 

continu, sous la forme suivante [62], [63] : 

𝑟𝑜𝑡 𝐄 = −
∂𝐁

∂t
 2.1 

𝑟𝑜𝑡 𝐇 = 𝐉 2.2 

𝑑𝑖𝑣 𝐁 = 0 2.3 

𝑑𝑖𝑣 𝐃 = 𝜌  2.4 

où E représente le champ électrique [V/m], B l’induction magnétique [T], H le champ 

magnétique [A/m], J la densité de courant [A/m²], D la densité du champ électrique [C/m²] et 

𝜌 la densité volumique de charge [C/m3
]. A noter que, dans les applications 

électrotechniques classiques, les charges d’espace étant supposées nulles, l’expression (2.4) 

s’écrit 𝑑𝑖𝑣 𝐃 = 0. 

2.1.2 Lois de comportement 

Pour définir totalement l’évolution d’un système, on doit ajouter aux équations de 

Maxwell les lois de comportement qui relient les champs B à H et J à E. Ces lois, qui 

décrivent le comportement de ces champs, dépendent de nombreux paramètres comme la 

température T, le temps t et l’évolution par rapport aux directions de l’espace considérées.  
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Dans le cas isotrope, à température constante et pour les matériaux linéaires, on peut 

simplifier ces relations tel que : 

𝐁 =  μ𝐇 2.5 

𝐉 =  σ𝐄 2.6 

où μ est la perméabilité magnétique [H/m] et σ la conductivité électrique [S/m]. 

2.1.3 Conditions aux limites 

Afin de faire les calculs numériques dans un domaine d’étude bien défini et d’assurer 

l’unicité de la solution, des conditions aux limites associées aux champs doivent être 

imposées. Ces conditions sont définies sur la frontière Γ du domaine d’étude qui peut se 

décomposer en deux parties : la frontière Γb relative à l’induction magnétique et la frontière Γh 

relative au champ magnétique. Ces deux frontières doivent vérifier : 𝛤 =  𝛤𝑏 ∪ 𝛤ℎ  et 

𝛤𝑏 ∩ 𝛤ℎ = ∅. Si le domaine d’étude contient une zone conductrice (σ ≠ 0), la frontière Γc du 

domaine conducteur peut être décomposée en deux parties : Γj (relative au courant induit) et 

Γe (relative au champ électrique) avec 𝛤𝑐  =  𝛤𝑗 ∪ 𝛤𝑒  et 𝛤𝑗 ∩ 𝛤𝑒 = ∅. 

Les conditions aux limites, considérées homogènes sur le champ et l’induction 

magnétiques, sont : 

𝐧 × 𝐇|𝛤ℎ = 𝟎 2.7 

𝐧. 𝐁|𝛤𝑏 = 0 2.8 

où n est un vecteur qui correspond à la normale de la frontière Γ. 

En reliant les équations de Maxwell et celles des conditions aux limites (2.1) et (2.8), 

ainsi que (2.2) et (2.7), on déduit les conditions aux limites pour les domaines conducteurs : 

𝐧 × 𝐄|𝛤𝑒 = 𝟎 2.9 

𝐧. 𝐉|𝛤𝑗 = 0 2.10 
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2.1.4 Les formulations en magnétostatique et en 

magnétodynamique 

2.1.4.1 Formulation en magnétostatique 

Dans le cas de problèmes en magnétostatique, les matériaux constituant le système 

d’étude ne sont pas conducteurs. En conséquence, les courants induits n’existent pas et la 

densité de courant J (dans la relation 2.2) correspond uniquement au terme source Js qui est 

supposé connu. Les équations à résoudre se simplifient en : 

𝑟𝑜𝑡 𝐇 = 𝐉𝑠 2.11 

𝑑𝑖𝑣 𝐁 = 0 2.12 

Celles-ci ne sont pas résolues de manière directe mais en adoptant des formulations en 

potentiels, tout en ajoutant les conditions aux limites et les lois de comportement. Deux types 

de formulation sont considérés : en potentiel scalaire magnétique 𝛺 et en potentiel vecteur 

magnétique A. Seule cette dernière a été utilisée dans le cadre des travaux de cette thèse 

et donc sera présentée ci-dessous.  

Sachant que le flux de l’induction magnétique est conservé dans le domaine 

d’étude, on peut introduire un potentiel vecteur A qui vérifie la relation suivante : 

𝐁 =  𝑟𝑜𝑡 𝐀 2.13 

En combinant les équations (2.11), (2.13) et la loi de comportement, on obtient la 

formulation en potentiel vecteur A qui s’énonce en magnétostatique comme suit : 

𝑟𝑜𝑡 (
1

𝜇
𝑟𝑜𝑡 𝐀) =  𝐉𝒔 2.14 

Cette équation admettant une infinité de solutions, sa résolution nécessite d’imposer 

une condition de jauge pour assurer l’unicité de A [64]. 

2.1.4.2 Formulation en magnétodynamique 

Dans le cas de problèmes en magnétodynamique, le domaine contient des matériaux 

conducteurs avec une dynamique du champ suffisamment importante pour que l’effet des 

courants induits ne soit plus négligeable. Les équations à résoudre sont alors : 

𝑟𝑜𝑡 𝐄 = −
∂𝐁

∂t
 2.15 
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𝑟𝑜𝑡 𝐇 = 𝐉 + 𝐉𝒔 2.16 

où J représente la densité des courants induits. 

Pour définir le problème physique, il faut évidemment ajouter les conditions aux 

limites et les lois de comportement des matériaux. La résolution du problème peut alors être 

effectuée à l’aide de l’une des deux formulations en potentiels ; magnétique T-𝛺 ou électrique 

A-φ. Comme dans le cas précédent, on ne présentera que cette dernière formulation. A partir 

des équations (2.13) et (2.15), on aboutit à l’expression suivante : 

𝑟𝑜𝑡 (𝐄 + 
∂𝐀

∂t
) =  0 2.17 

Comme le rotationnel du terme (𝐄 + 
∂𝐀

∂t
) est nul, on peut déduire que ce dernier est 

égal au gradient d’un potentiel scalaire électrique φ. De ce fait, le champ électrique E peut 

s’exprimer en fonction du potentiel vecteur A et du gradient de φ sous la forme suivante: 

𝐄 = − 
∂𝐀

∂t
− 𝑔𝑟𝑎𝑑 φ 2.18 

Ainsi, en combinant cette expression du champ électrique avec les lois de 

comportement (2.5) et (2.6), on peut réécrire la loi locale d’Ampère (2.16) en fonction des 

potentiels A et φ : 

𝑟𝑜𝑡 (
1

𝜇
𝑟𝑜𝑡 𝐀) +  𝜎 (𝑔𝑟𝑎𝑑 φ + 

∂𝐀

∂t
) =  𝐉𝒔 2.19 

Comme dans le cas de la formulation en magnétostatique, pour résoudre cette 

expression qui décrit la formulation électrique A-φ, il est nécessaire d’utiliser une condition 

de jauge pour assurer l’unicité de la solution mathématique. 

2.1.5 Domaine discret 

Sauf dans le cas de systèmes à géométrie simple, la résolution analytique des 

formulations proposées précédemment s’avère en général très fastidieuse, voire impossible. 

Aussi, dans le cas de systèmes complexes, comme les machines électriques, on a recours à des 

méthodes numériques adaptées pour résoudre ces formulations. Dans le domaine des basses 

fréquences, on adopte une discrétisation spatiale, dont la structure est analogue à celle du 

domaine continu, ainsi que temporelle du problème, ce qui conduit à une solution approchée 

dite discrète. Parmi les nombreuses méthodes numériques existantes, nous utiliserons celle 
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des éléments finis qui est actuellement la plus couramment employée pour résoudre les 

problèmes électromagnétiques en basse fréquence [65]. 

La méthode des éléments finis consiste à construire et discrétiser d’abord la géométrie 

du système à étudier. Cela s’effectue à l’aide d’éléments de formes simples qui peuvent être à 

une, deux ou trois dimensions mais aussi d’ordres plus ou moins élevés afin de mieux 

discrétiser la géométrie du système (Figure 2.1). 

 

Figure 2.1 Types d’éléments de discrétisation [66] 

 

Le domaine d’étude est donc décomposé en nœuds, arêtes, facettes et éventuellement 

volumes en 3D. Les potentiels scalaires seront alors discrétisés avec des éléments nodaux et 

les potentiels vecteurs avec des éléments d’arêtes. 

Pour la résolution des systèmes d’équations des différentes formulations présentées au 

paragraphe 2.1.4, on se base sur la méthode des résidus pondérés et la méthode de Galerkin 

qui sont détaillées dans [66], [67]. Ces méthodes consistent à intégrer sur tout le domaine 

d’étude l’équation à résoudre pondérée par une fonction test appartenant à un espace 

approprié. Dans le cas de la formulation magnétostatique en potentiel vecteur A, la forme 

intégrale peut s’écrire de la manière suivante: 

∫
1

𝜇
( 𝑟𝑜𝑡 𝐀 . 𝑟𝑜𝑡 𝐖)dD

𝐷

 =  ∫(𝐉𝒔.𝐖)dD

𝐷

 2.20 

où W est une fonction test (fonction de pondération). 

 La formulation magnétodynamique en potentiels A-φ s’exprime quant à elle à l’aide 

d’un système de deux équations : 
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 ∫ [

1

𝜇
(𝑟𝑜𝑡 𝐀 . 𝑟𝑜𝑡 𝐖) + σ (

∂𝐀

∂t
+  𝑔𝑟𝑎𝑑φ)𝐖] dD

𝐷

= ∫(𝐉𝒔.𝐖)dD

𝐷

∫σ(
∂𝐀

∂t
+  𝑔𝑟𝑎𝑑φ) . 𝑔𝑟𝑎𝑑𝐖 dD

𝐷

= 0

 2.21 

 Pour déterminer des solutions numériques approchées du problème d’origine, il est 

nécessaire d’utiliser la formulation variationnelle de l’équation (2.21) au sens faible en 

projetant les inconnus A et φ dans un domaine discrétisé. Une fois la discrétisation de ces 

formulations faibles effectuée, on peut les exprimer sous une forme matricielle pour résoudre 

à la fin un système d’équations de la forme : 

[A]. [X] = [B] 2.22 

où [X] représente le vecteur des inconnues.  

2.1.6 Prise en compte de la non-linéarité 

Pour avoir une représentation parfaite du comportement non linéaire des matériaux 

ferromagnétiques dans un code de calcul par éléments finis, il serait nécessaire d’utiliser un 

modèle d’hystérésis. Malheureusement, cela induirait une augmentation des temps de calcul, 

notamment à cause du nombre important d’itérations non linéaires qui est encore plus accru 

dans le cas tridimensionnel [68]. Toutefois, dans la plupart des problèmes, une loi non linéaire 

univoque demeure suffisante pour représenter de façon fiable le comportement du système 

étudié. Par ailleurs, nous considérons dans ces travaux les lois de comportement 

anhystérétique des matériaux ferromagnétiques étudiés. Plusieurs modèles permettent 

d’approximer cette caractéristique non linéaire comme, par exemple, des modèles 

polynomiaux, hyperboliques ou des expressions analytiques de type Langevin. Dans 

code_Carmel, cette approximation est effectuée à l’aide de l’expression proposée par A. 

Marrocco [69], qui est une représentation purement mathématique de la loi de comportement 

H(B) et qui s’écrit sous la forme: 

H =
B

μ0
[
B2α

B2α + τ
(c − ε) + ε] 2.23 

où  α, τ, ε et c doivent être identifiés à partir de données expérimentales.  

 En tenant compte de la non linéarité des matériaux dans un code de calcul par la 

méthode des éléments finis, on est amené à résoudre un système matriciel de la forme : 
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[A(X)]. [X] = [B] 2.24 

où la matrice [A] dépend des inconnues du vecteur [X] dû à la présence des milieux non 

linéaires dans le domaine. Dans code_Carmel, la résolution de ce système est effectuée par la 

méthode itérative de Newton-Raphson.  

2.1.7 Prise en compte du mouvement 

Pour étudier des systèmes électromagnétiques avec mouvement, comme les machines 

tournantes, le calcul par éléments finis doit tenir compte de ce dernier. Dans le cas de 

code_Carmel, la méthode utilisée est celle dite du « pas bloqué ». Cette méthode est basée sur 

le principe de la permutation des inconnues du maillage s’appuyant sur une surface située 

généralement au milieu de l’entrefer (ou surface de mouvement). La connectivité entre les 

éléments est alors modifiée à chaque déplacement, tout en évitant de remailler la totalité du 

système. De ce fait, le maillage doit être régulier et conforme pour toutes les positions de la 

surface de mouvement, ce qui a pour avantage d’éviter la déformation des éléments de 

l’entrefer. Cependant, cette régularité induit un inconvénient qui se traduit, pour une vitesse 

de rotation donnée, par une relation rigide qui relie le pas de calcul temporel Δt à l’angle de 

déplacement minimal Δθ (pas de maillage) : 

Δθ = Ω Δt 2.25 

où Ω est la vitesse de rotation. Par conséquent, pour assurer une modélisation précise du 

système étudié, le pas du maillage et le pas temporel doivent être bien choisis. En effet, le 

maillage conditionnera le nombre de calculs effectués par tour (et donc le niveau de prise en 

compte des harmoniques d’espace) et le pas temporel celui de la vitesse de rotation du 

système. 

2.1.8 Couplage circuit 

Afin de pouvoir considérer les alimentations en tension des bobinages, il est nécessaire 

de coupler les équations magnétiques aux équations du circuit électrique. Ce couplage, qui 

peut être appliqué aux inducteurs bobinés et aux inducteurs massifs, est pris en compte dans 

code_Carmel. Il est défini à l’aide d’un système d’équations qui décrit le problème électrique 

et son couplage avec la formulation en potentiel vecteur magnétique dans les cas 

magnétostatique et magnétodynamique [70].  



2. Choix de modèles et validation 

 

 

47 

 

 

2.2 Choix du modèle 

Dans la deuxième partie de ce chapitre, nous présenterons les différents modèles qui 

ont été retenus et utilisés pour le calcul des pertes fer, par courants induits et supplémentaires 

des machines étudiées. 

2.2.1 Modèles de calcul des pertes fer 

Ce paragraphe est dédié à la présentation des modèles de pertes fer implémentés dans 

code_Carmel et basés sur une approche en post-traitement ainsi qu’à celle des méthodes 

d’identification des coefficients des pertes fer. 

2.2.1.1 Approche en post-traitement 

Pour le calcul des pertes fer dans les machines électriques étudiées, on a utilisé une 

approche en post-traitement qui est couramment adoptée dans la modélisation par éléments 

finis dans le domaine de l’électrotechnique et dans le milieu industriel. Le principal avantage 

de cette approche réside dans l’utilisation de modèles analytiques qui allient stabilité et 

rapidité de calcul. Elle admet cependant des limites dans le sens où : 

 Le champ magnétique étant calculé en utilisant une courbe anhystérétique, les 

effets de l’hystérésis et des pertes n’ont pas d’influence sur celui-ci. 

 Les effets de cycles mineurs, qui sont importants dans les dents statoriques et 

rotoriques, ne sont pas modélisés précisément par de telles méthodes 

analytiques. 

2.2.1.2 Modèles de pertes fer retenus 

Parmi les modèles analytiques présentés au premier chapitre, nous avons retenu trois 

modèles qui sont les plus utilisés pour estimer les pertes fer dans les machines électriques. 

Ces modèles ont été implémentés dans code_Carmel, testés et validés lors des travaux de M. 

Fratila [71]. 

Dans le cas de nos travaux, nous utiliserons deux modèles. Le premier est donné par 

l’expression (2.26) ci-dessous. 
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Ptot = khf (
ΔB

2
)
α

+
kcl.
2π2

1

T
∫ (

dB

dt
)
2T

0

dt +
k𝑒𝑥𝑐
8.764

1

T
∫ |

dB

dt
|
1.5T

0

dt 2.26 

Il tient compte de l’évolution temporelle de l’induction dans le calcul des pertes 

dynamiques et peut donc être utilisé pour le calcul des pertes fer dans les machines électriques 

puisque l’induction dans les matériaux ferromagnétiques est non-sinusoïdale. 

Dans le cas sinusoïdal symétrique, le modèle se simplifie en : 

Ptot =  Ph + Pcl. + Pexc = khfBm
𝛼 + kcl.f

2Bm
2 + kexcf

1.5Bm
1.5 2.27 

où Bm est la valeur crête de l’induction. Cette forme du modèle est alors bien adaptée 

pour l’identification des coefficients kh, kcl, kexc et α à partir de mesures sur des échantillons 

soumis à des évolutions sinusoïdales de l’induction magnétique, ce qui est le cas sur les 

dispositifs standards de caractérisation. 

Le second modèle est basé sur la décomposition en série de Fourier de l’induction 

magnétique dans les contributions de pertes classiques par courants induits et pertes 

excédentaires : 

Ptot = khf (
ΔB

2
)
α

+ kcl.  ∑ fn
2 Bn

2

𝑁

𝑛=1

+ k𝑒𝑥𝑐∑fn
1.5 Bn

1.5

𝑁

𝑛=1

 2.28 

où Bn et fn sont l’amplitude de l’induction et la fréquence du n
ième

 harmonique. Ce modèle 

permet alors de calculer les pertes fer pour les fréquences fondamentales et harmoniques. 

2.2.1.3 Mesures et identification des coefficients des pertes fer 

Pour identifier les coefficients (kh, α, kcl, kexc), on effectue d’abord des mesures 

expérimentales sur des échantillons de tôles à différentes valeurs de fréquences et pour 

différents niveaux d’induction maximale Bm. Ensuite, les coefficients sont obtenus en 

minimisant la fonction objective ci-dessous (équation 2.29). 

Fobj = ∑(Pm,i − Pi
∗)
2

n

i=1

 2.29 

où n est le nombre de points expérimentaux, Pm la valeur mesurée des pertes et P* les pertes 

estimées à partir des équations (2.26) ou (2.27). 

En pratique, on effectue au moins cinq mesures de pertes pour différents niveaux 

d’induction. Ces mesures doivent d’abord être effectuées à très basse fréquence pour identifier 

les coefficients dits ‘statiques’ (kh et α) relatifs aux pertes statiques. Ensuite, on réalise des 
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mesures à des fréquences de fonctionnement du système les plus élevées possibles, 

idéalement aux fréquences d’encochage et d’échantillonnage, pour identifier les coefficients 

dits ‘dynamiques’ (kcl., kexc), Figure 2.2. 

 

Figure 2.2 Identification des coefficients de pertes fer 

 

Dans le cas où il est possible d’obtenir des échantillons des matériaux 

ferromagnétiques utilisés dans les machines étudiées, notamment avec les dimensions 

adéquates (30 mm x 300 mm), les coefficients du modèle sont identifiés à partir d’une 

campagne de mesures réalisée sur un cadre Epstein, Figure 2.3. Cette campagne est effectuée 

avec imposition d’une induction sinusoïdale pour différentes fréquences et différents niveaux 

d’induction maximale Bm. Ainsi, les coefficients des pertes fer sont identifiés à partir de 

l’équation 2.27. 

 

Figure 2.3 Cadre Epstein 
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Dans le cas contraire, le dispositif expérimental d’identification peut être constitué 

d’un tore recouvert d’un ruban isolant pour éviter d’éventuels court-circuits. Deux 

enroulements, avec respectivement N1 et N2 spires, sont alors bobinés autour du circuit 

magnétique constituant ainsi un transformateur torique, Figure 2.4. Ensuite, le dispositif est 

caractérisé pour aboutir à la caractéristique B(H) en supposant que le flux est homogène et 

parfaitement canalisé dans la partie torique donc sans flux de fuite. La procédure consiste 

alors à alimenter le primaire par une source de tension. L’évolution temporelle du courant i(t) 

permet d’accéder à celle de l’excitation H(t) (théorème d’Ampère, équation (2.30)) :  

H(t) =
N1I(t)

lmoy
 [A/m] 2.30 

où lmoy est le périmètre moyen des anneaux donné par : 

lmoy = 2π [
(R2 − R1)

ln
R2
R1

] [m] 2.31 

avec R1 et R2 les rayons intérieur et extérieur du tore.  

 

Figure 2.4 Transformateur torique 

 

L’évolution temporelle de l’induction magnétique B(t) est, quant à elle, déterminée à 

partir de la loi de Faraday en intégrant la tension Vs(t) mesurée au secondaire : 

B(t) = −
1

N2S
∫Vs(t) dt [T] 2.32 

où S est la section du tore. 

 Ainsi, en ayant la caractéristique B(H) pour différentes fréquences d’excitation, on 

peut calculer les pertes fer en régime statique et dynamique à partir de la surface du cycle de 

pertes B(H), pour différents niveaux d’induction maximale : 
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P =
1

ρT
∫ H(t)

dB(t)

dt

T

0

dt [W/kg] 2.33 

avec 𝜌 la masse volumique de la tôle et T la période de l’excitation. 

Par ailleurs, si l’induction magnétique B(t) dans les tôles n’est pas contrôlée pour être 

sinusoïdale, l’identification des coefficients des pertes fer se fait à partir du premier modèle, 

équation (2.26), en suivant la procédure détaillée précédemment.  

2.2.1.4 Procédure de calcul des pertes fer 

Comme mentionné précédemment, les pertes fer sont calculées en post-traitement dans 

code_Carmel. La procédure simplifiée adoptée consiste à sauvegarder les formes d’ondes de 

l’induction magnétique B(t) issues, de la dernière période simulée en régime permanent, et ce, 

pour chaque élément des milieux sujets aux pertes fer. Ensuite, le choix du modèle adapté 

pour calculer les pertes fer est effectué, en post-traitement, en utilisant les coefficients 

identifiés au préalable. 

Toutefois, dans les machines électriques, bien que l’induction magnétique soit 

majoritairement pulsante, elle peut présenter localement un comportement de type champ 

tournant (ellipsoïdal), en raison de la combinaison locale des flux issus de phases différentes. 

Par conséquent, il est nécessaire de considérer les deux composantes spatiales (dans le plan 

des tôles) et de décomposer l’induction magnétique selon les deux axes spatiaux de l’ellipse 

(grand axe et petit axe), Figure 2.5 [71]. 

 

Figure 2.5 Induction rotationnelle 

 

Pour calculer les pertes fer des fréquences fondamentales et harmoniques, en se basant 

sur l’équation (2.28), on décompose l’induction magnétique de chaque élément suivant le 

grand axe et le petit axe. Ensuite, on décompose chacune de ces deux composantes en série de 

Fourrier et on calcule la densité des pertes fer en [W/m
3
] pour chacune de ces fréquences. 
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Enfin, la somme des densités de pertes de toutes les fréquences, de chaque élément, est 

multipliée par le volume (Vi) de l’élément considéré, puis additionnée aux pertes de tous les 

autres éléments du système pour aboutir aux pertes fer totales : 

Ptot =∑{khf [(
ΔB⊥
2
)
α

+ (
ΔB//

2
)

α

]

k

i=1

+ ∑ [kcl. fn
2 (B⊥,n

2 + B//,n
2 ) + kexcfn

1.5(B⊥,n
2 + B//,n

2 )
0.75

]

N

n=1

} Vi 

2.34 

où k est le nombre total d’éléments et n est l’ordre de l’harmonique obtenu par la 

décomposition en série de Fourier. En pratique, l’ordre maximal N de la décomposition en 

série de Fourier est fixé par le nombre de points par période électrique de la surface de 

mouvement dans l’entrefer. 

2.2.2 Modèles de calcul des pertes par courants induits 

2.2.2.1 Mesure de la conductivité 

Le calcul des pertes Joule dans les machines électriques nécessite de connaître 

précisément la valeur de la conductivité de toutes les parties conductrices. Pour déterminer 

cette valeur, on a utilisé la méthode des quatre pointes. Son principe consiste à placer quatre 

pointes alignées en contact avec le matériau conducteur, Figure 2.6.  

 

Figure 2.6 Mesure de la conductivité avec la méthode des 4 pointes 

 

Un courant continu (I) est alors imposé dans la paire de pointes extérieures et une 

différence de potentiel (V) est mesurée entre les pointes intérieures. La résistance du matériau 
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entre les pointes est alors obtenue à partir des valeurs de courant imposé et de la différence de 

potentiel mesurée. En supposant la conductivité du matériau isotrope et homogène et le 

courant uniformément réparti à travers la section et en connaissant la géométrie de 

l’échantillon testé, on peut déterminer la conductivité du matériau [72]. Ainsi, dans le cas 

simple d’une barre rectangulaire de section (S) et de longueur (L) entre les pointes, la 

conductivité du matériau est donnée par l’équation (2.35) : 

σ =
I

V

L

S
 2.35 

2.2.2.2 Modèles de pertes par courants induits 

Les courants induits dans les milieux conducteurs massifs de la machine sont calculés 

directement à partir de la résolution par E.F. du problème magnétodynamique, ce qui permet 

de déduire les pertes qui en résultent. Ces dernières sont obtenues, pour la période de 

fonctionnement (T) et sur tout le volume conducteur, à partir de l’expression suivante : 

PJ =
1

T
∫ ∫

1

σ
 j(t)2

volume

T

0

dv dt 2.36 

où σ est la conductivité du matériau et j la densité des courants induits dans l’élément. 

Cette expression représente la valeur moyenne des pertes par courants induits sur une 

période T donnée, généralement celle de l’alimentation de la machine. Le calcul des pertes 

par courants induits harmoniques, éléments indispensables au calcul des pertes 

supplémentaires, requiert alors une décomposition en série de Fourier de la densité des 

courants induits : 

j(t) =  J0 + ∑ Jn cos(2π nf t + θJn)

N

n=1

 2.37 

où f est la fréquence fondamentale de fonctionnement (typiquement celle de l’alimentation), 

Jn correspond à l’amplitude de la densité de courants induits au n
ième

 harmonique et J0 est la 

valeur de la densité de courants induits à l’harmonique zéro (valeur moyenne) dans la fenêtre 

temporelle choisie pour l’analyse du signal. Dans le cas où le choix de la fenêtre temporelle 

correspond à la fréquence fondamentale statorique, la composante J0 est en fait associée, dans 

le cas d’une machine asynchrone à cage d’écureuil, à une « portion » du signal à la fréquence 

fondamentale des courants induits dans les barres rotoriques qui est généralement très faible 

par rapport à celle des grandeurs statoriques (égale à gf). La Figure 2.7 montre l’exemple 
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d’une forme d’onde à la fréquence fondamentale statorique de 50 Hz ainsi que celle des 

grandeurs rotoriques pour un glissement de 1% (C’est-à-dire 0.5 Hz). Un zoom sur la période 

fondamentale statorique, qui correspond à la fenêtre de discrétisation pour la décomposition 

en série de Fourier, permet de visualiser le ‘terme’ J0. Ainsi, pour un élément de volume 

donné et à un instant donné la valeur moyenne de la « portion » d’onde à 0.5 Hz sur une 

période fondamentale statorique correspond à l’indice J0. Par conséquent, afin de calculer 

correctement les pertes par courants induits dans les barres à la fréquence fondamentale 

rotorique, il faut considérer, par exemple, les pertes associées à une paire de pôle de la 

machine. En effet, à un instant donné, la somme des pertes discrétisées sur une période 

spatiale correspond à la valeur moyenne des pertes discrétisées sur une période temporelle du 

fondamental des courants induits rotoriques. 

 

Figure 2.7 Formes d’ondes sinusoïdales aux fréquences 0.5 Hz et 50 Hz 

 

Les pertes par courants induits calculées dans un élément du domaine conducteur pour 

la globalité des harmoniques s’expriment alors par : 

PJ = ∫ (
1

σ
 (J0)

2 + ∑
1

σ

N

n=1

(Jn)
2

2
)

volume

 dv 2.38 

Il est alors possible de calculer les pertes par courants induits dans la machine pour 

chaque fréquence harmonique.  
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Le calcul des pertes par courants induits harmoniques a été implémenté dans 

code_Carmel. Pour ce faire, nous avons adopté une approche en post-traitement similaire à 

celle du calcul des pertes fer détaillée au paragraphe 2.2.1.4. Les courants induits dans chaque 

élément des domaines conducteurs massifs sont enregistrés sur la dernière période, en régime 

permanent, relative à la fréquence du fondamental des grandeurs statoriques. Ces courants 

pouvant circuler dans les 3 dimensions spatiales, une première étape consiste à déterminer 

leurs composantes selon les trois axes (x,y,z). Ensuite, les pertes par courants induits, basées 

sur la décomposition en séries de Fourier, sont calculées en sommant les pertes sur chacun des 

axes, pour chaque fréquence et dans tous les éléments, équation (2.39). 

PJ = ∑
1

σ
 [(Jx,0)

2
+ (Jy,0)

2
+ (Jz,0)

2
] 𝑉𝑖

𝑘

𝑖=1

+ ∑∑
1

σ

[(Jx,n)
2
+ (Jy,n)

2
+ (Jz,n)

2
]

2
𝑉𝑖

𝑘

𝑖=1

N

n=1

 2.39 

où k est le nombre total d’éléments et Vi le volume de l’élément considéré. 

2.2.3 Modèles de calcul des pertes supplémentaires 

Le modèle numérique par E.F. introduit ci-dessus avec les différents développements 

relatifs au calcul de différentes pertes sera utilisé pour quantifier les pertes supplémentaires de 

manière précise. Cela peut s’effectuer évidemment en reproduisant les essais expérimentaux 

préconisés pour déterminer ces pertes. Toutefois, comme mentionné dans les paragraphes 

1.2.3 et 1.3.2, l’approche basée sur l’essai à rotor enlevé surestime ces pertes d’une manière 

importante, jusqu’à deux à trois fois dans certains cas, par rapport aux autres approches de 

calcul. Le test Eh-star, même s’il est assez précis, considère quant à lui les pertes 

supplémentaires comme une seule entité globale. Le reproduire par éléments finis mènerait à 

la même indétermination. 

Afin de déterminer les origines des pertes supplémentaires et calculer les contributions 

correspondant à chacune de ces origines, nous avons opté pour une approche basée sur un 

bilan de puissances. Sur la base de la description des divers postes de pertes dans l’expression 

des pertes supplémentaires donnée dans l’équation (1.37), les calculs pourront s’effectuer en 

utilisant les résultats des simulations et les modèles en post-traitement des pertes fer et par 

courants induits harmoniques. Ainsi, il est possible de déterminer les parts de pertes dues à 

chacune des parties de la machine électrique et étudier l’influence de chaque origine de pertes 

supplémentaires et sa contribution aux pertes totales. 
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2.3 Validation dans lé cas d’uné MSAP 

Les différents modèles de calcul des pertes fer et par courants induits développés sont, 

dans un premier temps, testés et validés au travers de l’étude d’une machine dont tous les 

paramètres sont bien connus, comme c’est le cas de la machine synchrone à aimants 

permanents (MSAP) étudiée dans ce chapitre. Dans la suite, nous présenterons les tests 

réalisés sur la MSAP, dans différentes conditions de fonctionnement ainsi que la comparaison 

entre les pertes obtenues en simulation et celles obtenues par mesure. 

2.3.1 Caractéristiques de la machine et modèle numérique 

La machine synchrone étudiée est issue d’une structure initialement asynchrone à rotor 

massif de 30 kW. Le stator est inchangé et le rotor a été modifié pour y coller des aimants 

permanents. Dans ce paragraphe, les données géométriques et électriques de la machine sont 

présentées et l’identification des différents paramètres de modèle est détaillée. 

2.3.1.1 Données géométriques et électriques 

La Figure 2.8 montre le banc d’essais qui a été mis en place à EDF R&D à Clamart et 

la machine synchrone à aimants permanents avec le moto-ventilateur (machine de couleur 

verte montée au-dessus).  

   

Figure 2.8 Photos de la MSAP avec le moto-ventilateur 

 

Les principales caractéristiques électriques de cette machine sont données ci-dessous : 
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 Puissance nominale : Pn = 15 kW 

 Fréquence nominale : fn = 200 Hz 

 Tension nominale : Un = 190 V entre phases en couplage étoile 

 Courant nominal : In = 50 A 

 Nombre de pôles : 8 

 Vitesse synchrone : 3000 tr/min à 200 Hz 

 Couple nominal : 48 Nm 

Le stator de la machine est composé de tôles FeV1000-65HA d’épaisseur 0.65 mm 

ayant une masse volumique de 7800 kg/m
3
. Il comporte 48 encoches, avec un bobinage à 8 

pôles concentriques par pôle (voir Annexe 1). La résistance moyenne mesurée entre deux 

phases à 20°C est de 49.82 mΩ. Les diamètres extérieur et intérieur du stator sont, 

respectivement, de 240 mm et 150 mm avec une longueur de 190 mm. La Figure 2.9 montre 

une vue de l’intérieur du stator où on peut distinguer les tôles statoriques et les têtes de 

bobines. 

L’arbre rotorique est en acier massif XC38 (AISI 1055) et dont les diamètres extérieur 

et intérieur font 149 mm et de 60 mm respectivement. Sur cet arbre, 32 aimants néodyme-fer-

bore de type N38SH sont collés et frettés pour former 8 pôles, chaque pôle est segmenté en 4 

aimants suivant la longueur, Figure 2.9. 

  

Figure 2.9 Stator et rotor avec les aimants de la MSAP 

 

Le stator de cette machine a été instrumenté avec plusieurs sondes de température et 

de flux (Voir Annexe 2) distribuées comme suit : 

 13 boucles de flux autour de 13 dents statoriques pour la mesure de l’induction, 

repérées par F1 à F13. 
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 Une sonde de température Pt100 par phase au centre de la partie droite et dans 

les têtes de bobines. 

Toutes les grandeurs d’intérêt sont enregistrées à l’aide d’un système d’acquisition 

automatisé qui comporte un logiciel d’acquisition (Labview) et des modules de 

conditionnement de signaux, un wattmètre de précision avec liaison numérique, un 

oscilloscope numérique, des sondes différentielles, des pinces ampèremétriques, un 

couplemètre, un codeur incrémental pour la mesure de la vitesse de rotation et un tachymètre 

optique pour la mesure du top tour. 

2.3.1.2 Caractérisation et identification des paramètres 

Dans le cas de cette machine synchrone à aimants permanents, on ne dispose pas 

d’échantillons des matériaux statoriques et rotoriques. Aussi, toutes les caractéristiques 

magnétiques et électriques des matériaux utilisées dans cette étude sont celles provenant des 

fournisseurs. 

La Figure 2.10 illustre en rouge la loi de comportement non-linéaire du circuit 

magnétique statorique et en bleu celle du circuit magnétique rotorique. A partir de ces 

évolutions, on déduit les coefficients de l’équation de Marrocco (paragraphe 2.1.6) pour 

prendre en compte le caractère non-linéaire des matériaux magnétiques dans code_Carmel. 

 

Figure 2.10 Lois de comportement magnétiques statorique et rotorique 

 

Les caractéristiques des pertes fer ont été déterminées à partir de mesures 

expérimentales effectuées par le fabricant. Dans le cas de la tôle statorique, les pertes fer ont 
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été mesurées pour différents niveaux d’induction maximale Bm et pour différentes fréquences 

(50, 100, 200, 400, 500, 1000 et 2000 Hz). A partir de ces valeurs, les coefficients des 

modèles de pertes fer ont été identifiés en suivant la procédure détaillée dans le paragraphe 

2.2.1.3 (équation 2.27). La Figure 2.11 montre une comparaison entre les courbes 

expérimentales utilisées pour l’identification aux fréquences de 50, 100, 200 et 400 Hz et 

celles issues des modèles avec les coefficients identifiés. Les valeurs de ces derniers sont 

récapitulées dans le Tableau 2.1. 

 

Figure 2.11 Identification des coefficients de pertes fer  du stator 

 

Comme indiqué précédemment, le rotor est constitué d’acier massif de conductivité, 

donnée par le constructeur, égale à σ = 4.61 MS/m. Sa composante des pertes dynamiques par 

courants induits étant directement calculée par le modèle numérique, le modèle de pertes fer 

ne prendra en compte que la caractéristique quasi-statique de l’acier. Par conséquent, seuls les 

coefficients kh et α sont identifiés à partir de données mesurées à 1.5 Hz en minimisant l’écart 

entre les pertes mesurées et les pertes calculées au sens des moindres carrés comme décrit par 

l’expression (2.40). Le résultat de l’identification est illustré sur la Figure 2.12. 
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Figure 2.12 Identification des coefficients de pertes fer du rotor à 1.5 Hz 

 

Les valeurs de ces coefficients kh et α identifiés sont rapportées dans le Tableau 2.2. 

Ptot = khfBm
𝛼  2.40 

 

Tableau 2.1 Coefficients du modèle de pertes fer pour le stator 

kh[WsT
-α

m
-3

] 341.244 

α 2 

kci[Ws
2
T

-2
m

-3
] 0.195 

kexc[Ws
1.5

T
-1.5

m
-3

] 0.001 

 

Tableau 2.2 Coefficients du modèle de pertes fer pour le rotor 

kh[WsT
-α

m
-3

] 2949.69 

α 2.636 

 

La dernière caractéristique matériau à déterminer est celle des aimants NdFeB, de type 

N38SH. Ces aimants offrent un bon compromis énergie/tenue à la température. Les 

différentes caractéristiques de ces aimants, données par le constructeur, sont illustrées dans 

l’Annexe 3. Pour le grade d’aimant utilisé, l’induction rémanente à 20°C est égale à Br = 

1.235 T, la conductivité à 20°C est égale à σ = 0.55 MS/m et la température maximale est de 

150°C.  
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2.3.1.3 Modélisation numérique 

De par la symétrie de la machine étudiée, seul un quart de la géométrie, dans le plan 

des tôles, a été modélisé, ce qui correspond à une paire de pôles. Le maillage effectué est 

constitué de 42 000 nœuds et 56 000 éléments prismatiques disposés sur deux couches suivant 

la longueur de la machine. Ce maillage prend en compte l’isolation entre les aimants et le 

rotor (voir zoom à la Figure 2.13), il ne prend cependant pas en compte l’isolation, suivant la 

longueur, des aimants segmentés. De plus, ce modèle dit en « 2D extrudé » ne prend pas en 

compte la fermeture des courants induits aux extrémités des aimants. Par contre, une 

condition (div  J⃗ =  0) est imposée dans les aimants et le rotor, afin d’assurer la conservation 

de la densité des courants induits dans chaque volume conducteur. 

 

Figure 2.13 Maillage de la MSAP avec un zoom sur l’isolant entre l’aimant et le rotor 

 

En pratique, pour le fonctionnement moteur, la machine est alimentée par un variateur 

de vitesse de type DTC (Direct Torque Control) pour contrôler le couple et par conséquent, la 

fréquence de découpage n’est pas fixe. Celle-ci a été relevée expérimentalement comme 

variable autour de 12 kHz. La valeur de cette fréquence sous-entend une attention spéciale au 

maillage de la culasse rotorique, des aimants et de l’entrefer. En effet, le rotor étant en acier 

massif, il est nécessaire que son maillage soit suffisamment fin pour pouvoir calculer 

précisément les pertes associées aux courants qui y sont induits. Généralement, il est 

recommandé de prendre 2 à 3 éléments dans l’épaisseur de peau pour obtenir un calcul précis. 
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Cette dernière, inversement proportionnelle à la racine carré de la fréquence, s’exprime par la 

relation suivante : 

δ =  √
2

μσω
 2.41 

où μ est la perméabilité magnétique, σ la conductivité du matériau et ω=2πf la pulsation 

électrique. La même recommandation est valable dans le cas des aimants permanents dont la 

conductivité électrique n’est pas négligeable. Le maillage de la machine a donc été effectué de 

telle façon à prendre en compte la fréquence la plus élevée qui correspond à celle de 

découpage. Dans ce cas, l’épaisseur de peau au rotor est d’environ 0.1 mm alors que celle des 

aimants avoisine les 5 mm. 

En ce qui concerne l’entrefer, comme indiqué au paragraphe 2.1.7, la simulation du 

mouvement dans code_Carmel est réalisée par la méthode du « pas bloqué » ce qui induit une 

contrainte sur la discrétisation temporelle. En effet, pour tenir compte des variations d’un 

signal, il faut au moins 10 points de discrétisation par période. Pour une fréquence de 

découpage de 12 kHz, fréquence la plus élevée du système, avec une fréquence fondamentale 

de l’alimentation de 200 Hz, on a choisi une discrétisation de 1080 points par période 

électrique (un quart de tour). Ce qui conduit à avoir 18 points par période de découpage. 

2.3.2 Validation du modèle numérique en fonctionnement 

générateur  

Dans ce paragraphe, on va présenter la validation du modèle numérique en comparant 

les grandeurs locales et globales calculées avec celles mesurées. De plus, les pertes 

électromagnétiques dans la machine en fonctionnement générateur à vide et en charge seront 

comparées à celles mesurées pour valider les modèles de calcul des pertes retenus. 

2.3.2.1 Essais expérimentaux 

Du point de vue expérimental, le rotor de la machine est entraîné, à différentes 

vitesses, par une machine asynchrone alimentée par un variateur de vitesse. La puissance 

mécanique d’entraînement de la MSAP est obtenue à partir d’un couplemètre de précision qui 

mesure le couple sur l’arbre. La puissance utile fournie à la MSAP est donc égale à : 



2. Choix de modèles et validation 

 

 

63 

 

 

Putile =  ΓΩ 2.42 

où Γ est le couple transmis à la machine en [N.m] et 𝛺 la vitesse de rotation mesurée avec 

un codeur incrémental en [rad/s]. 

A vide, cette puissance utile est dissipée en pertes fer (Pfer) et mécaniques (Pm). En 

charge, elle est dissipée en plus en puissance électrique de sortie et en pertes Joule statoriques 

(PJs), Figure 2.14.  

 

Figure 2.14 Bilan de puissances de la MSAP en fonctionnement générateur 

 

Pour cette machine, les pertes mécaniques sont calculées à partir d’une formule 

analytique pour les différentes vitesses de rotation et les pertes Joule sont mesurées à partir du 

courant et de la résistance statorique. 

Ainsi, les pertes fer, somme des pertes fer rotoriques, statoriques et par courants 

induits dans les aimants, sont déduites à partir des pertes totales mesurées (Ptotal) à l’aide la 

relation suivante : 

Pfer = Ptotal − Pm − PJs 2.43 

2.3.2.2 Validation du modèle numérique et fonctionnement à vide 

Avant de quantifier les pertes de la machine et de valider leurs modèles de calcul, nous 

comparons les résultats de simulation avec les mesures pour valider d’abord le modèle 

numérique. Pour cela, les premiers essais ont été effectués sur la machine en fonctionnement 

générateur à vide. A partir des mesures et de la sortie top tour déterminant la position du rotor 

par rapport aux phases statoriques, on a pu définir la position dans la simulation. La Figure 
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2.15 montre la carte de champ d’induction calculée pour une simulation de la machine à vide 

pour une vitesse d’entraînement de 3000 tr/min. 

 

Figure 2.15 Carte de champ d’induction magnétique de la machine simulée à vide pour 

une vitesse de 3000 tr/min 

 

Les grandeurs locales mesurées, telles que les forces électromotrices issues des 

capteurs de flux, sont comparées directement à celles obtenues par simulation. Pour simuler 

ces dernières, on utilise la méthode des spires exploratrices qui a été implantée et validée dans 

code_Carmel [73]. Sur la Figure 2.16, les résultats de mesure et de simulation à vide, 

effectuée en magnétodynamique avec la formulation A-φ, pour une sonde de flux autour 

d’une dent statorique sont présentés pour une vitesse d’entraînement de 3000 tr/min. 

 

Figure 2.16 Comparaison des f.é.m. mesurée et simulée à vide issue d’une sonde de 

flux autour d’une dent statorique à 3000 tr/min 
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Les grandeurs globales mesurées, telles que la tension aux bornes des phases 

statoriques, sont aussi comparées avec celles obtenues en simulation. La Figure 2.17 montre 

la comparaison entre les évolutions temporelles des f.é.m. statoriques à vide pour une vitesse 

de 3000 tr/min et la Figure 2.18 la comparaison entre les valeurs efficaces de ces mêmes 

grandeurs à différentes vitesses de rotation. 

 

Figure 2.17 Comparaison des évolutions temporelles des f.é.m. statoriques mesurée et 

simulée à vide pour une vitesse de 3000 tr/min 

 

Figure 2.18 Comparaison des valeurs efficaces des f.é.m. statoriques mesurées et 

simulées à vide en fonction de la fréquence (vitesse) 
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Comme on peut le constater sur ces figures, les résultats de la simulation, en termes de 

grandeurs locales et globales, concordent bien avec ceux de la mesure pour les différentes 

vitesses de rotation de la machine.  

A partir de la validation du modèle numérique et de la caractérisation des matériaux de 

la machine, nous nous focalisons dans la suite sur le calcul des pertes totales, en vue de 

valider les modèles retenus par comparaison avec les résultats expérimentaux. En effet, les 

pertes par courants induits dans les aimants et dans le rotor massif sont calculées en 

magnétodynamique à l’aide du modèle détaillé dans le paragraphe 2.2.2. La Figure 2.19 

illustre les densités de courants induits calculées au rotor et dans les aimants pour le 

fonctionnement à vide pour une vitesse de 3000 tr/min et la Figure 2.20 leurs densités de 

pertes volumiques respectives. On constate la présence de 4 boucles (aller-retour) de courants 

induits dans les aimants, dues à la variation de flux des 4 encoches statoriques en face de 

chaque aimant. Tandis que dans le rotor il n’y a que deux boucles qui correspondent aux deux 

pôles de la machine modélisée. 

  

Figure 2.19 Densités de courants induits dans le rotor (à gauche) et dans un aimant (à 

droite) pour le cas à vide pour une vitesse de 3000 tr/min 
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Figure 2.20 Densités de pertes volumiques par courants induits dans le rotor et les 

aimants de la machine à vide pour une vitesse de 3000 tr/min 

 

De même, les pertes fer dans le stator et par hystérésis dans le rotor sont calculées à 

l’aide du modèle de calcul des pertes fer (paragraphe 2.2.1). La Figure 2.21 montre les 

densités de pertes fer massiques au rotor et au stator calculées à vide pour une vitesse 

d’entraînement de 3000 tr/min. Comme on peut le remarquer, les pertes fer statoriques sont 

beaucoup plus importantes que celles rotoriques. De plus, ces pertes sont concentrées dans les 

dents à cause de la variation importante du flux dans celles-ci. 

 

Figure 2.21 Densités de pertes fer massiques au rotor et au stator de la machine à vide 

pour une vitesse de 3000 tr/min 
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Enfin, la comparaison entre les pertes électromagnétiques totales mesurées et celles 

simulées, pour différentes vitesses de rotation à vide, est présentée à la Figure 2.22. Ces pertes 

correspondent à la somme de toutes les pertes de la machine sauf mécaniques. On peut 

constater une légère sous-estimation des pertes calculées par rapport à celles mesurées. En 

effet, cet écart est maximal pour une vitesse de 1500 tr/min (100 Hz) et il est de l’ordre de 

21W (8%). La majorité des pertes fer à vide est attribuée aux pertes fer statoriques qui 

représentent 98% des pertes totales. De plus, à partir de l’incertitude de mesure du couple 

(0.3Nm), on peut calculer l’incertitude de mesure de pertes fer. Cette dernière est égale à 47W 

à 100 Hz, elle est supérieure à l’écart de calcul de 21 W. 

 

Figure 2.22 Comparaison des pertes électromagnétiques mesurées et simulées à vide 

en fonction de la vitesse 

2.3.2.3 Fonctionnement en charge 

Pour le cas de fonctionnement en générateur débitant sur une charge résistive, 

différents cas de figure ont été étudiés, notamment avec des charges triphasées et 

monophasées de différentes valeurs. Toutefois, dans ce paragraphe, nous illustrons 

uniquement le cas d’une charge triphasée résistive de 2.4 𝛺 par phase. En effet, les autres 

essais ont abouti à des résultats similaires et la répartition des pertes fer et par courants induits 

dans la machine est proche de celle à vide. La Figure 2.23 présente la comparaison des 

évolutions temporelles des tensions de phase et courants statoriques mesurés et simulés pour 

une vitesse de 3000 tr/min.  
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Figure 2.23 Comparaison des évolutions temporelles des tensions de phase et courants 

statoriques mesurées et simulées en charge pour une vitesse de 3000 tr/min 

 

Comme on peut le remarquer sur ces figures, les résultats de la simulation concordent 

bien avec ceux de la mesure. Ceci est également vérifié pour les valeurs efficaces des tensions 

et des courants ainsi que les couples pour les différentes vitesses d’entraînement, Figure 2.24. 

 

Figure 2.24 Comparaison des tensions, courants et couple mesurés et simulés en 

fonctionnement générateur débitant sur une charge triphasée résistive en fonction de la vitesse 
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La comparaison entre les pertes électromagnétiques totales mesurées et calculées, pour 

les différentes vitesses de rotation, est montrée à la Figure 2.25. On peut noter la bonne 

concordance entre les mesures et les calculs. En effet, l’écart maximal entre les deux est de 

l’ordre de 6% à la vitesse de 750 tr/min (50 Hz) et l’écart minimal est de l’ordre de 0.6% à la 

vitesse de 3000 tr/min (200Hz). 

 

Figure 2.25 Comparaison des pertes électromagnétiques mesurées et simulées en 

fonctionnement générateur débitant sur une charge triphasée en fonction de la vitesse 

 

En analysant la décomposition des pertes calculées en simulation, on remarque que la 

majeure partie des pertes électromagnétiques est constituée des pertes fer statoriques (≈ 97%) 

et ce, pour tous les points de fonctionnement en générateur à vide et en charge. Ceci est tout à 

fait normal étant donné qu’à la vitesse de synchronisme, les pertes par courants induits dans 

les aimants et le rotor sont négligeables, dues aux seuls harmoniques d’encoches statoriques. 

La quasi-totalité des pertes est donc due à la fréquence fondamentale dans le circuit 

magnétique statorique. Par conséquent, on peut considérer que le modèle de calcul des pertes 

fer est validé. Toutefois, pour tester et valider le modèle de calcul des pertes à des fréquences 

plus élevées, nous allons considérer des essais de la machine en fonctionnement moteur avec 

une alimentation par un variateur de vitesse. Il y aura donc, en plus des pertes dues au 

fondamental et aux harmoniques d’encoches, celles dues aux harmoniques de découpage. 
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2.3.3 Fonctionnement moteur avec variateur de vitesse 

2.3.3.1 Validation du modèle avec alimentation en MLI 

En fonctionnement moteur, la machine est alimentée par un variateur de vitesse de 

type DTC. Pour comparer les résultats de la simulation avec ceux obtenus expérimentalement, 

on choisit d’imposer la tension MLI (Modulation de Largeur d’Impulsion) mesurée comme 

grandeur d’alimentation de la machine dans code_Carmel. Pour ce faire, une période 

correspondant au fondamental de la tension expérimentale a été isolée et discrétisée en 1080 

points, ce qui correspond à la discrétisation spatiale de l’entrefer, en effectuant une 

interpolation linéaire. Le résultat de cette discrétisation constitue alors la tension 

d’alimentation de la machine simulée avec un contenu harmonique proche de celui de la 

tension expérimentale. La Figure 2.26 illustre les formes d’onde de la tension d’entrée 

mesurée et de celle discrétisée, utilisée comme entrée dans le code de calcul. Nous 

considérons dans la suite le cas de la machine fonctionnant en moteur avec une charge 

mécanique nominale de 50 Nm. 

 

Figure 2.26 Formes d’onde de la tension d’entrée mesurée et discrétisée pour la 

simulation 

 

La distribution de l’induction magnétique sur une surface de coupe de la machine, 

obtenue après un calcul en magnétodynamique avec la formulation A-φ en tenant compte de 

la non-linéarité des matériaux magnétiques, est illustrée à la Figure 2.27. 
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Figure 2.27 Distribution de l’induction magnétique de la machine simulée à charge 

nominale 

 

Pour le même point de fonctionnement, la Figure 2.28 présente les résultats de mesure 

et de simulation pour une sonde de flux autour d’une dent statorique, où les deux formes 

d’ondes concordent. 

 

Figure 2.28 Comparaison des f.é.m. mesurée et simulée issues d’une sonde de flux 

autour d’une dent statorique à charge nominale 

 

Enfin, l’évolution temporelle du courant de phase à la dernière période du régime 

permanent calculé est montrée sur la Figure 2.29 et comparée à la mesure. On peut noter que 

les deux formes concordent également, avec un écart entre les valeurs efficaces des deux 
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courants inférieur à 2%. Par ailleurs, l’application d’une transformée de Fourier sur les deux 

signaux montre que le contenu harmonique est très proche. 

 

Figure 2.29 Comparaison entre les courants mesuré et calculé en fonctionnement 

moteur à la charge de 50 Nm 

2.3.3.2 Etudé dé l’influence des harmoniques temporels 

Afin d’étudier l’influence des harmoniques temporels (harmoniques de découpage) sur 

les pertes électromagnétiques dans les machines tournantes et valider les modèles des pertes 

harmoniques, des simulations ont également été effectuées, au même point de fonctionnement 

(même angle de charge), mais avec des tensions d’alimentation sinusoïdales de même 

amplitude que le fondamental de la tension délivrée par le variateur. La comparaison des 

pertes dans la machine avec les deux alimentations permet de déduire l’influence des 

harmoniques de découpage. En effet, la différence entre les pertes issues des deux simulations 

correspondra à la part due aux harmoniques de découpage. 

Les valeurs calculées du courant et du couple, dans le cas des deux simulations avec 

entrées sinusoïdales et MLI, ont alors été comparées à celles mesurées avec une alimentation 

par MLI pour quatre charges différentes, Figure 2.30 et Figure 2.31. D’une part, les résultats 

de simulation, en termes de courant absorbé et de couple généré, pour les deux alimentations 

sont très proches, ce qui justifie l’utilisation de ces simulations pour quantifier les pertes dues 

aux harmoniques de découpage. Et, d’autre part, ces mêmes résultats de simulation montrent 

une bonne concordance avec les mesures avec un écart maximal en courant de 12% dans le 

cas de la charge de 40Nm. 
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Figure 2.30 Comparaison entre les valeurs efficaces du courant mesuré et des courants 

calculés avec des entrées MLI et sinus  

 

Figure 2.31 Comparaison entre le couple mesuré et les couples calculés avec des 

entrées MLI et sinus 

 

Dans la suite, en utilisant les modèles présentés précédemment, les pertes fer et par 

courants induits sont calculées pour la machine fonctionnant en moteur. Les Figure 2.32 et 

Figure 2.33 montrent, respectivement dans le cas d’une alimentation MLI, les courants induits 

dans le rotor et les aimants et les densités de pertes volumiques correspondantes pour la 

charge nominale. Ces pertes sont concentrées essentiellement à la surface du rotor. Comme 

les courants induits sont dus aux harmoniques de découpage, l’épaisseur de peau est beaucoup 

plus faible comparée à celle du fonctionnement générateur et la densité des courants induits 

est beaucoup plus importante. 
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Figure 2.32 Densités de courants induits au rotor (à gauche) et dans un aimant (à 

droite) dans le cas de la charge nominale 

 

  

Figure 2.33 Densités de pertes par courants induits volumiques au rotor et dans les 

aimants dans le cas de la charge nominale 

 

De plus, la Figure 2.34 illustre les densités de pertes fer massiques statoriques pour le 

même cas de fonctionnement où les pertes fer sont concentrées, comme le fonctionnement 

générateur, dans les dents statoriques. 



2. Choix de modèles et validation 

 

 

76 

 

 

 

Figure 2.34 Densité de pertes fer massique statorique pour la charge nominale  

 

Ainsi, les pertes totales électromagnétiques dans la machine sont calculées pour les 

différentes charges et comparées aux mesures, Figure 2.35. On remarque que les pertes 

calculées avec une alimentation par MLI sont très proches de celles mesurées dans le cas de 

charges élevées (40 et 50 Nm) mais s’en écartent aux faibles charges (3 Nm). Dans ce dernier 

cas, elles sont plus importantes que celles mesurées à cause de la surestimation des pertes fer 

dues aux fréquences de découpage. En effet, les coefficients du modèle de calcul des pertes 

fer sont identifiés pour la fréquence fondamentale et les harmoniques d’encoches, jusqu’à 

2000 Hz, ce qui reste très en deçà des fréquences de découpage. Ceci justifie l’imprécision du 

calcul des pertes fer harmoniques liées au découpage. Par ailleurs, on rappelle que le modèle 

utilisé est en 2D extrudé et ne prend donc pas en compte la fermeture des courants induits 

dans les aimants. Or, comme il sera présenté dans le paragraphe 2.3.3.3, une étude a été 

réalisée, en utilisant un modèle 3D, pour montrer que l’approche 2D peut conduire à une 

surestimation des pertes par courants induits dans les aimants. 
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Figure 2.35 Comparaison entre les pertes mesurées et calculées en simulation avec des 

entrées en MLI et sinus 

 

De plus, on peut remarquer dans la Figure 2.35 que les pertes électromagnétiques 

totales pour les simulations avec des alimentations sinusoïdales sont au moins deux fois plus 

faibles que celles des mesures. Pour étudier cette différence et l’influence des harmoniques de 

découpage, les pertes fer totales de la machine ont été décomposées en pertes dues aux 

fréquences fondamentales, d’encoches et de découpage. La Figure 2.36 montre cette 

décomposition pour la charge à 50 Nm. On peut noter que la majorité des pertes, composée 

des pertes par courants induits statoriques, rotoriques et dans les aimants, est due aux 

harmoniques de découpage. En effet, elle correspond à plus de 60% (980 W) des pertes fer 

totales (1600 W). Une deuxième partie des pertes est due à la fréquence fondamentale avec 

35% des pertes fer totales, composée essentiellement des pertes par hystérésis et par courants 

induits au stator. Une dernière partie des pertes est due aux harmoniques d’encoches 

statoriques, composée des pertes par courants induits dans le rotor et les aimants. Ainsi, on 

peut remarquer que la part des pertes due aux harmoniques de découpage correspond bien à la 

différence entre les pertes pour les deux configurations d’alimentation. L’ensemble de ces 

résultats permet de valider le modèle de calcul harmonique des pertes. 
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Figure 2.36 Décomposition des pertes calculées par fréquences (charge de 50 N.m) 

 

Enfin, et comme attendu, on peut constater que l’alimentation par un variateur de 

vitesse augmente les pertes totales dans la machine, notamment les pertes dans le rotor et les 

aimants qui étaient négligeables auparavant. 

2.3.3.3 Etude tridimensionnelle sur les pertes dans les aimants 

Comme évoqué précédemment, une étude complémentaire a été menée pour 

investiguer la surestimation des pertes par courants induits dans les aimants et plus 

spécifiquement à faibles charges. Ainsi, un nouveau modèle numérique tridimensionnel a été 

développé afin de prendre en compte la segmentation des aimants suivant la longueur de la 

machine et l’isolation entre ces derniers, Figure 2.37.  
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Figure 2.37 Géométrie du modèle 3D de la machine avec prise en compte de la 

segmentation des aimants 

 

La Figure 2.38 présente le maillage constitué de 200 000 nœuds et 375 000 éléments 

prismatiques en plusieurs couches, qui sont plus fines aux extrémités des aimants, avec une 

discrétisation de l’entrefer de 180 points par période électrique. De ce fait, la fermeture des 

courants induits dans chaque aimant est modélisée ce qui permet de calculer plus précisément 

les pertes par courants induits dans les aimants.  

 

Figure 2.38 Maillage du modèle 3D de la MSAP 

 

Pour vérifier la surestimation des pertes par courants induits dans les aimants due aux 

fréquences de découpage, des simulations à rotor bloqué de la machine, alimentée par une 

tension sinusoïdale de faible amplitude (50 V) et de fréquence égale à 12 kHz, ont été 
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effectuées en utilisant les modèles 2D et 3D. La Figure 2.39 et la Figure 2.40 montrent les 

courants induits dans les aimants en utilisant les deux modèles ainsi que les densités de pertes 

volumiques correspondantes. On remarque que les courants induits du modèle 2D sont axiaux 

tandis que ceux du modèle 3D se referment dans chaque aimant. Ainsi, les pertes par courants 

induits dans les aimants calculées pour le modèle 3D sont de 50 W alors que celles calculées 

pour le modèle 2D sont de 85 W. 

  

Figure 2.39 Densité de courants induits dans les aimants dans le cas du 

fonctionnement de la machine à rotor bloqué avec les modèles 2D et 3D 

  

Figure 2.40 Densité de pertes Joule volumiques dans les aimants dans le cas du 

fonctionnement de la machine à rotor bloqué avec les modèles 2D et 3D 

 

De même, pour vérifier la surestimation des pertes par courants induits dans les 

aimants pour les harmoniques d’encoches, des simulations de la machine fonctionnant en 

générateur et débitant sur une charge ont été réalisées. La Figure 2.41 montre la comparaison 
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des pertes par courants induits dans les aimants calculées avec les deux modèles pour 

différentes vitesses d’entraînement.  

 

Figure 2.41 Comparaison du calcul des pertes par courants induits dans les aimants 

avec les modèles 2D et 3D pour le fonctionnement générateur en charge 

 

Les résultats des calculs obtenus avec le modèle 3D montrent que les pertes par 

courants induits dans les aimants sont surestimées par le modèle 2D initial et notamment aux 

fréquences harmoniques. Ceci confirme les résultats observés dans la Figure 2.35. En effet, 

les valeurs calculées à faibles charges surestiment celles mesurées dues aux harmoniques. Par 

contre, les charges les plus importantes lissent les inductions magnétiques et les courants, ce 

qui induit une diminution des harmoniques et par conséquent une diminution de la 

surestimation des pertes. A noter que, même si le modèle 3D est plus précis, il n’est pas 

envisageable de l’utiliser pour un système avec plusieurs fréquences (fondamentale, 

harmoniques d’encoches et de découpage) en raison du temps de calcul prohibitif. En effet, la 

machine étant alimentée par un variateur de vitesse, prendre en compte les harmoniques de 

découpage implique une discrétisation de l’entrefer d’au moins 600 points par période pour 

une fréquence fondamentale de 200 Hz ce qui conduit à des temps de calcul très importants. 

Ceci justifie le choix de l’approche 2D pour l’étude présentée dans cette partie du chapitre. 

2.4 Synthèse 

Ce chapitre a permis de décrire les modèles qui seront utilisés pour la modélisation des 

machines électriques par éléments finis et le calcul de leurs pertes. Dans la première partie, le 
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modèle par éléments finis a été présenté, en détaillant les différentes formulations et 

fonctionnalités utilisées dans le code de calcul par éléments finis code_Carmel. 

L’objectif principal de la thèse étant le calcul des pertes supplémentaires dans les 

machines électriques, la deuxième partie s’est focalisée sur les différents modèles qui ont été 

choisis pour effectuer ce calcul. En effet, c’est l’approche de calcul en post-traitement des 

pertes fer et des pertes par courants induits dans les parties massives qui a été retenue, 

notamment en se basant sur la décomposition par série de Fourier de l’induction magnétique 

et de la densité de courants induits. Ceci nous permettra de calculer les pertes correspondant 

au fondamental et aux harmoniques. De plus, grâce à ces modèles, un calcul précis en post-

traitement des pertes supplémentaires est possible en utilisant le modèle basé sur le bilan de 

puissance. Ainsi, nous pouvons subdiviser et quantifier les pertes supplémentaires en fonction 

de leurs origines physiques. 

Enfin, pour valider les modèles de calcul de pertes fer et par courants induits 

harmoniques, indispensables pour le calcul des pertes supplémentaires avec le modèle choisi, 

une machine synchrone à aimants permanents a été étudiée. Nous avons vu que les modèles 

utilisés sont assez précis avec une erreur relative maximale de l’ordre de 10% entre les 

résultats de simulations et l’expérimentation. En effet, pour un calcul précis des pertes 

harmoniques, il est nécessaire de prendre en compte le comportement tridimensionnel des 

courants induits et de l’induction magnétique (en modélisant la géométrie de la machine en 

3D). De plus, il faut caractériser les matériaux à la fréquence supérieure de fonctionnement  

(comme la fréquence d’encochage ou de découpage) même si les modèles de pertes fer ne 

sont pas adaptés au-delà de la fréquence correspondant à l’effet de peau, puisqu’en pratique il 

s’avère que les modèles restent exploitables moyennant une identification sur des mesures à 

plus hautes fréquences. Toutefois, ce n’est pas toujours possible de respecter ces deux 

conditions puisque la modélisation tridimensionnelle complète augmente fortement les temps 

de calcul en comparaison avec l’approche dite multicouches. De même, une caractérisation 

des matériaux ferromagnétiques à plusieurs kilohertz (fréquence de découpage des variateurs 

de vitesse) reste une tâche complexe à réaliser. 
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3. Application a  un motéur industriél 
dé 500 kW 

Dans ce chapitre, un moteur asynchrone industriel de 500 kW est étudié pour 

appliquer la procédure de calcul des pertes supplémentaires et identifier leurs origines. Même 

si les essais expérimentaux sur ce moteur et la caractérisation des matériaux ont été effectués 

depuis une vingtaine d’années, toutes les dimensions géométriques tridimensionnelles de cette 

machine sont disponibles. Ceci nous permet de modéliser le moteur en tenant compte, en 

particulier, des parties d’extrémité et analyser leurs effets sur les différentes composantes des 

pertes supplémentaires. 

Dans la première partie de ce chapitre, nous allons présenter le modèle du moteur, 

étudier le flux de fuite 3D et calculer la partie des pertes supplémentaires générées par ce flux. 

Ensuite, dans la deuxième partie, les flux de fuite zig-zag et les pertes générées par ces flux 

sont étudiés. Enfin, dans un but plus prospectif, une étude utilisant le modèle numérique 

développé est menée sur l’influence de l’ouverture des encoches rotoriques sur les flux zig-

zag et donc les pertes qui en sont issues. 

3.1 Caractéristiques et Caractérisation du moteur 

3.1.1 Caractéristiques de la machine 

Le moteur étudié dans ce chapitre est une machine asynchrone triphasée de 500 kW 

avec un rotor à cage d’écureuil à barres droites. La Figure 3.1 présente le stator de la machine 

avec les développantes du bobinage statorique ainsi que le rotor d’un moteur comparable au 

moteur étudié. 
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Figure 3.1 Photos du stator et du rotor comparables du moteur 

 

Les principales caractéristiques électriques de ce moteur sont données ci-dessous : 

 Puissance nominale : Pn = 500 kW 

 Fréquence nominale : fn = 50 Hz 

 Tension nominale : Un = 6600 V entre phases en couplage étoile 

 Courant nominal : In = 52.1 A 

 Nombre de pôles : 4 

 Vitesse nominale : 1486 tr/min  

 Couple nominal : 3213 Nm 

Le stator et le rotor de la machine sont fabriqués avec des tôles à grains non-orientés 

M 400-50 d’épaisseur 0.5 mm. Le stator comporte 60 encoches avec un bobinage de deux 

couches dont la résistance moyenne mesurée entre deux phases à 20°C est de 1.48 Ω. La cage 

d’écureuil est, quant à elle, constituée de 50 barres droites en cuivre. 

3.1.2 Caractérisation et identification des paramètres 

N’ayant pas à disposition des échantillons des tôles statoriques ou rotoriques 

constituant le moteur, nous avons exploité la caractérisation magnétique et électrique 

effectuée par le constructeur. 

 La Figure 3.2 illustre la loi de comportement non-linéaire, du circuit magnétique 

statorique et rotorique, utilisée pour déduire les coefficients de l’expression de Marrocco. 
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Figure 3.2 Loi de comportement magnétique statorique et rotorique 

 

La caractérisation des pertes fer pour les tôles a également été effectuée par le 

fabricant au travers de mesures expérimentales pour différents niveaux d’induction maximale 

Bm et pour différentes fréquences (50, 60, 100, 200, 400, 700 Hz). A partir de ces valeurs de 

pertes, on a pu calculer les coefficients du modèle de pertes fer en se basant sur le modèle 

d’induction maximale de l’équation (2.25). La Figure 3.3 représente les courbes utilisées pour 

cette identification dans le cas des fréquences de 50, 100 et 700 Hz et la comparaison entre les 

mesures expérimentales et les résultats du modèle. 

  

a)        b) 
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c) 

Figure 3.3 Identification du modèle de pertes fer du rotor et du stator à 50 Hz (a), 100 Hz (b) 

et 700 Hz (c) 

 

Les valeurs obtenues pour les coefficients du modèle de pertes fer sont rassemblées 

dans le Tableau 3.1. 

Tableau 3.1 Valeurs des coefficients du modèle de pertes fer pour le stator et le rotor 

kh[WsT
-α

m
-3

] 187.091 

α 2 

kci[Ws
2
T

-2
m

-3
] 0.0528 

kexc[Ws
1.5

T
-1.5

m
-3

] 0.001 

3.2 Calcul des pertes supplémentaires et étude 
du flux de fuite 3D  

3.2.1 Modèle éléments finis du moteur 

Le modèle par éléments finis utilisé dans cette étude est basé sur la géométrie 

tridimensionnelle du moteur, représentée sur la Figure 3.4, prenant en compte les parties 

d’extrémités comme les têtes de bobines, la carcasse et les plateaux de serrage. De par la 

symétrie de la machine, seule la moitié axiale a été modélisée avec un maillage constitué de 

683 666 éléments prismatiques et tétraédriques. Les éléments tétraédriques sont utilisés dans 
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les parties d’extrémités et les éléments prismatiques dans la partie active du circuit 

magnétique du moteur. 

 

Figure 3.4 Géométrie tridimensionnelle du moteur étudié 

 

Dans ce modèle, le maillage a été construit de telle sorte que les effets de peau dans les 

parties conductrices (plateaux de serrage rotoriques et statoriques, carcasse) soient bien pris 

en compte à la fréquence fondamentale de 50 Hz, Figure 3.5. Par ailleurs, le maillage a été 

raffiné dans les barres rotoriques pour que les courants induits jusqu’à 1500 Hz, qui constitue 

la plage des fréquences harmoniques d’encochages statoriques, soient calculés avec précision. 

En ce qui concerne l’entrefer, il a été discrétisé pour appliquer la technique de mouvement du 

pas bloqué. Ainsi, pour rester dans des temps de calculs acceptables, le choix d’une 

discrétisation temporelle de 180 points par période électrique a été fait sachant que les 

simulations sont effectuées en magnétodynamique tout en tenant compte de la non linéarité de 

la caractéristique magnétique. Cette discrétisation permet de disposer de 6 points par période 

d’harmoniques d’encoches statoriques. Même si elle est en deçà de celle utilisée 

habituellement pour une bonne reconstitution d’un signal (10 points par période), elle 

nécessite un temps de calcul non négligeable. En effet, dans le cas d’une alimentation en 

tension, il faut aboutir aux résultats en régime permanent pour pouvoir déterminer les pertes, 

ce qui nécessite en moyenne 4 semaines de calculs sur les moyens disponibles. 
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    a)     b) 

 

c) 

Figure 3.5 Maillage du moteur : a) cage rotorique et têtes de bobines b) entrefer c) 

plateaux de serrage rotoriques et statoriques 

3.2.2 Flux dé fuité d’éxtrémités 

On s’intéresse ici aux flux de fuite d’extrémités des têtes de bobines statoriques et de 

la partie extérieure de la cage d’écureuil ainsi qu’aux pertes par courants induits qui en 

résultent, dans les parties conductrices du moteur, en fonction du point de fonctionnement. 

Pour cela, des simulations ont été réalisées à vide, à charge nominale et à rotor bloqué. Pour 

les points de fonctionnement à vide et en charge, le moteur est alimenté sous tension triphasée 

sinusoïdale nominale, avec un glissement nul et égal à 0.8% respectivement. Dans le cas du 

point de fonctionnement à rotor bloqué, le moteur est alimenté avec une tension réduite qui 

correspond à un courant absorbé égal au courant nominal. Toutes les simulations ont été 

effectuées avec le code de calcul électromagnétique temporel par éléments finis, 
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code_Carmel, en utilisant la formulation A-φ tout en tenant compte du mouvement et de la 

non-linéarité des matériaux magnétiques.  

Sur la Figure 3.6, on peut remarquer que, dans le cas d’un fonctionnement à charge 

nominale, le flux de fuite d’extrémités est important essentiellement autour des plateaux de 

serrage rotoriques et statoriques. 

 

Figure 3.6 Flux de fuite d’extrémités du moteur en charge nominale 

 

La variation de ce flux de fuite dans les parties conductrices génère des courants 

induits, surtout dans le plateau de serrage statorique qui est directement affecté par la 

variation du courant dans les têtes de bobines. Les Figure 3.7 et Figure 3.8 montrent 

l’induction magnétique dans ce dernier ainsi que les courants qui y sont induits. On remarque 

que ceux-ci sont concentrés dans les dents et plus particulièrement à leurs extrémités. 

 

Figure 3.7 Induction magnétique dans le plateau de serrage statorique à charge nominale 
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Figure 3.8 Densité de courants induits dans le plateau de serrage statorique à charge nominale 

 

La comparaison des pertes dans les différentes parties conductrices, calculées pour les 

trois points de fonctionnement, est montrée dans le Tableau 3.2. A vide, seules les pertes dans 

le plateau de serrage statorique sont significatives puisque le courant statorique est très faible 

par rapport au courant nominal. En charge, la variation du courant primaire dans les têtes de 

bobine augmente les pertes dans la carcasse et le plateau de serrage statorique. Par contre, 

comme le glissement est faible (0.8%), la fréquence des flux dans le plateau de serrage 

rotorique et l’arbre est faible. Par conséquent, la variation du flux et les pertes par courants 

induits sont négligeables. Enfin, à rotor bloqué, en plus du courant nominal dans le bobinage 

statorique, la fréquence de flux rotoriques est égale à 50 Hz (fréquence du flux statorique) 

conduisant à une augmentation de la variation du flux et des pertes par courants induits dans 

toutes les parties conductrices d’extrémités. 

 

Tableau 3.2 Pertes par courants induits dans les parties d’extrémités (en W) 

Parties d’extrémités A vide En charge Rotor bloqué 

Plateau de serrage stator  15.94  35.93 29.45 

Plateau de serrage rotor  0.15  0.74 27.17 

Carcasse  6.72  53.58 111.84 

Arbre  0.04  0.05 46.45 

Total des pertes 

d’extrémités 
22.85 90.3 214.91 
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3.2.3 Calcul des pertes supplémentaires du moteur 

Comme détaillé dans la partie 1.3.2.1, les pertes supplémentaires peuvent être 

calculées au travers d’un bilan de puissance en utilisant les résultats des pertes fer, 

d’extrémités et par courants induits harmoniques calculées à vide et en charge. Nous allons 

donc exploiter les simulations effectuées en 3D pour l’investigation des pertes d’extrémités. 

3.2.3.1 Fonctionnement à vide 

Pour rappel, les simulations à vide sont effectuées sous tension nominale et à la vitesse 

de synchronisme avec la formulation A-φ en tenant compte de la saturation des matériaux 

magnétiques. La Figure 3.9 illustre, sur une surface de coupe au centre de la machine, 

l’amplitude de l’induction magnétique calculée pour ce point de fonctionnement. 

 

Figure 3.9 Induction magnétique au rotor et stator à vide. 

 

Sur la Figure 3.10, on présente l’évolution temporelle obtenue pour les courants 

statoriques. On notera que la valeur efficace du courant simulé est de 15.6 A, ce qui donne, en 

comparaison avec la valeur mesurée de 15.8 A, un écart de 1.3 %.  
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Figure 3.10 Formes d’ondes du courant des trois phases statoriques calculées à vide 

 

En appliquant les modèles de calcul des pertes détaillés précédemment, on détermine 

les pertes à vide du moteur. Les densités de pertes fer massiques au stator et au rotor sont 

illustrées dans la Figure 3.11. On peut remarquer qu’elles sont principalement concentrées à la 

surface des dents à cause de la variation du flux due aux encoches. 

  

Figure 3.11 Densités de pertes fer massiques statoriques et rotoriques 

 

Dans le cas du fonctionnement à vide, les pertes par courants induits harmoniques 

dans la cage sont dues essentiellement aux harmoniques d’encoches statoriques. Par 

conséquent, elles sont relativement faibles (319 W). La Figure 3.12 illustre la densité des 

courants induits dans la cage à vide.  
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Enfin, les pertes d’extrémités sont très faibles (22.85 W) comme indiqué au 

paragraphe précédent. 

 

Figure 3.12 Densité de courants induits dans la cage à vide 

 

La Figure 3.13 compare les résultats des pertes fer mesurées et calculées à vide à 

tension nominale. La différence entre le calcul et la mesure est de l’ordre de 12%, ce qui est 

satisfaisant compte tenu des incertitudes de mesure et des erreurs numériques. On peut noter 

que, dans le cas à vide, la majorité des pertes à vide est constituée de pertes fer rotoriques et 

statoriques (90%) alors que les pertes d’extrémités sont les moins significatives en 

représentant à peine 0.5%.  

 

Figure 3.13 Pertes fer à vide calculées et mesurées 
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3.2.3.2 Fonctionnement en charge 

Les calculs en charge, nécessaires pour déterminer les pertes supplémentaires en 

charge, sont effectués dans les mêmes conditions qu’à vide à la différence de la vitesse de 

rotation qui est assignée à 1486 tr/min, soit un glissement g=0.8%. La Figure 3.14 montre les 

formes d’onde des courants statoriques obtenues avec un zoom relatif aux résultats en régime 

permanent. La valeur calculée du courant efficace est de 57.6 A alors que celle mesurée est de 

51.9 A,  ce qui représente donc un écart de 11%. 

 

Figure 3.14 Formes d’ondes des courants statoriques calculés à charge nominale 

 

Les densités massiques de pertes fer au stator et au rotor sont illustrées sur la Figure 

3.15. Comme pour le cas à vide, les pertes fer rotoriques sont concentrées à la surface du 

rotor. En revanche, celles au stator sont maintenant distribuées dans le circuit magnétique. 

Ceci est tout à fait cohérent de par l’amplitude des courants dans les bobinages. 
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Figure 3.15 Densités de pertes fer massiques statoriques et rotoriques à charge nominale 

 

Par ailleurs, on remarque que les pertes par courants induits harmoniques dans la cage, 

illustrés à la Figure 3.16, sont pratiquement multipliées par quatre par rapport au 

fonctionnement à vide (1180.4 W). Ceci est dû à l’augmentation des harmoniques d’encoches 

en charge. 

 

Figure 3.16 Densités de courants induits dans la cage rotorique du moteur à charge nominale 

 

Enfin, comme dans le cas à vide, les pertes d’extrémités représentent un pourcentage 

très faible des pertes totales en charge. 

La comparaison entre les pertes électromagnétiques calculées et mesurées en 

fonctionnement à charge nominale est présentée à la Figure 3.17. La surestimation de 11% 

(1920 W) de ces pertes par simulation est majoritairement liée aux pertes Joule dans le 
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bobinage statorique qui constituent 46% des pertes électromagnétiques totales (9177 W). 

Cette différence est due à la surestimation du courant statorique qui augmente 

considérablement la valeur des pertes Joule statoriques calculées.  

 

 

Figure 3.17 Pertes électromagnétiques en charge calculées et mesurées 

3.2.3.3 Calcul des pertes supplémentaires et influence de la charge 

A partir des résultats de simulations à vide et en charge, les pertes supplémentaires 

sont calculées en utilisant le modèle basé sur le bilan de puissances présenté dans le 

paragraphe 1.3.2.1. La Figure 3.18 montre la décomposition des pertes supplémentaires 

calculées. On peut constater que la majorité de ces pertes est due à l’augmentation des pertes 

par courants induits harmoniques dans la cage (50% des pertes totales) et des pertes fer (45% 

des pertes totales) suite à l’augmentation des harmoniques en fonctionnement en charge. De 

plus, l’augmentation des pertes d’extrémités ne représente qu’une faible proportion des pertes 

supplémentaires (5%).  

Enfin, dans le cas étudié, les résultats de simulation sous-estiment les pertes 

supplémentaires en charge par rapport à celles fixées par l’ancienne norme à 0.5% de la 

puissance d’entrée (2.61 kW). Cela est dû à la sous-estimation des pertes harmoniques fer et 

par courants induits dans la machine. En effet, comme on l’a précisé précédemment, la 

discrétisation de la surface de mouvement permet d’avoir uniquement 6 points par période 

d’harmoniques statoriques. Ceci limite la précision du calcul des harmoniques et conduit donc 

à une sous-estimation des pertes associées. De plus, le moteur étant à barres droites, les pertes 
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par courants inter-barres et par flux d’inclinaison sont inexistantes et ne contribuent donc pas 

aux pertes supplémentaires. 

 

Figure 3.18 Pertes supplémentaires calculées à charge nominale  

 

La norme internationale 60034-2-1 de calcul des pertes supplémentaires, présentée au 

paragraphe 1.2.3, prévoit 1.15% (6 kW) de la puissance d’entrée (Equation 1.18) pour ce 

moteur. Cette valeur est donnée par la norme comme une majoration et elle est toujours 

supérieure à celle obtenue à l’aide de l’essai de bilan de puissances, ce qui explique l’écart 

entre les pertes supplémentaire calculées en simulation et celles données par la norme. 

Afin d’étudier l’influence de la charge sur les pertes supplémentaires, des simulations 

à différents glissements (0.2, 0.4, 0.6, 0.8, 1 et 1.2%) ont également été effectuées avec une 

alimentation à tension nominale. Les résultats, présentés à la Figure 3.19, illustrent l’évolution 

des pertes supplémentaires, pour chaque charge, en fonction de la différence entre le carré du 

courant statorique en charge et le carré du courant à vide. Ces pertes augmentent évidemment 

avec la charge, puisque les harmoniques, surtout les harmoniques d’encoches, augmentent 

aussi avec le glissement. La progression linéaire observée correspond bien au comportement 

décrit par la norme [6]. 
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Figure 3.19 Pertes supplémentaires calculées en fonction de la différence entre les 

carrés des courants statoriques en charge et à vide 

 

Dans cette partie, l’étude effectuée sur le moteur de 500 kW présente une démarche de 

calcul des pertes supplémentaires par modélisation numérique tridimensionnelle. Cette 

démarche s’appuie sur la caractérisation des matériaux, le développement du modèle éléments 

finis et le calcul des pertes fer dans la machine en post-traitement. Les pertes supplémentaires 

calculées sont comparables à celles mesurées avec l’essai du bilan de puissances et 

concordent avec les comportements décrits par les normes en fonction de la charge. De plus, 

ces pertes ne sont pas négligeables, elles constituent 8% des pertes totales et doivent être 

prises en compte pour une modélisation et une conception plus précise des moteurs 

asynchrones.  

Par ailleurs, en ce qui concerne les pertes dues aux flux d’extrémités, pertes qui dans 

notre cas, ne représentent que 5% des pertes supplémentaires, toutes les parties d’extrémités 

du moteur ne sont pas modélisées. De plus, pour celles qui le sont, on manque d’échantillon 

de matériaux pour pouvoir les caractériser. Dans le cas où la machine est encore plus saturée 

au-delà de la charge nominale, les pertes d’extrémités augmentent d’une manière importante. 

En effet, pour une charge correspondante au glissement g=1.2%, les pertes d’extrémités 

atteignent 161 W contre 90 W au glissement g=0.8%. 
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3.3 Etude du flux de fuite zig-zag 

Comme introduit au chapitre 1, l’une des causes des pertes supplémentaires en charge 

est associée au flux de fuite zig-zag. Ce dernier se traduit par une circulation alternée entre la 

surface interne du stator et celle externe du rotor sans participer efficacement à la conversion 

électromécanique mais en induisant des pertes fer. Il est relativement délicat de pouvoir 

comprendre la source de ce flux, et les pertes qui en sont issues, et d’investiguer l’effet des 

ouvertures d’encoches rotoriques sur leur évolution par des approches expérimentales ou 

analytiques. Le modèle numérique par éléments finis constitue dans ce cas de figure un 

excellent outil pour appréhender ce phénomène local. Dans la suite, nous allons utiliser le 

modèle développé pour d’abord expliciter le flux de zig-zag et mettre en évidence les pertes 

générées en fonction de la charge puis, dans un second temps, pour étudier l’influence des 

ouvertures des encoches statoriques sur ces pertes. 

3.3.1 Flux de fuite zig-zag 

Afin de bien appréhender le flux de zig-zag, nous avons utilisé les résultats de calculs 

à vide, à rotor bloqué et en charge (g=0.8%) en se focalisant uniquement sur la zone 

limitrophe de l’entrefer. La Figure 3.20(a) montre la distribution de l’induction magnétique 

dans l’entrefer ainsi que dans les dents rotoriques et statoriques du moteur pour le cas à vide. 

Au travers de cette distribution, il est aisé de constater la très faible présence de flux zig-zag. 

Ceci est corroboré par les formes d’onde de l’induction magnétique radiale et transverse dans 

l’entrefer pour une période électrique, données à la Figure 3.20(b), qui montrent une faible 

amplitude de la composante transverse. 

La décomposition harmonique de ces deux composantes en utilisant la transformée de 

Fourier (Figure 3.20c) montre que, à vide, l’induction radiale dans l’entrefer inclut, en plus du 

premier harmonique (n=1), la contribution relative aux harmoniques d’encoches statoriques 

par paire de pôles (Ns) (n=30±1) qui est la plus importante. 
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a)         b) 

 

      c) 

Figure 3.20 Induction magnétique dans l’entrefer à vide avec sa décomposition en 

série de Fourier 

 

Les données de la Figure 3.21 montrent les mêmes grandeurs dans le cas du 

fonctionnement à rotor bloqué. 

Le flux de zig-zag est cette fois-ci clairement visible dans l’entrefer (Figure 3.21a), ce 

qui est confirmé par la forte amplitude de la composante transverse de l’induction magnétique 

(Figure 3.21b). Outre le premier harmonique de cette composante, qui a l’amplitude la plus 

importante du spectre, on trouve les harmoniques des deux composantes relatives aux 

harmoniques d’encoches statoriques et rotoriques (Nr) par paire de pôles (respectivement 

n=30±1 et n=25±1). Le flux de fuite zig-zag est en fin de compte directement lié aux 

harmoniques d’encoches rotoriques et statoriques dont l’accroissement est considérable entre 

les fonctionnements à vide et à rotor bloqué. En effet, ces deux points de fonctionnement 

constituent les cas extrêmes encadrant l’évolution du flux de zig-zag qui est négligeable à 

vide et maximal à rotor bloqué. 
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a)         b) 

 

      c) 

Figure 3.21 Induction magnétique dans l’entrefer à rotor bloqué avec sa décomposition 

en série de Fourier 

 

Ainsi, pour n’importe quel point de fonctionnement en charge de la machine, le flux 

zig-zag existe (Figure 3.22a) se traduisant par l’augmentation des harmoniques rotoriques et 

statoriques de l’induction d’entrefer par rapport au cas à vide, Figure 3.22. 

   

a)         b) 
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      c) 

Figure 3.22 Induction magnétique dans l’entrefer en charge avec sa décomposition en 

série de Fourier 

 

Pour illustrer cela et quantifier l’augmentation du flux de zig-zag en fonction du 

glissement, les contenus harmoniques des composantes radiale et transverse pour des 

glissements de 0.8% et de 0.6% sont comparés dans les Figure 3.23. On peut constater que les 

harmoniques d’encoches statoriques augmentent légèrement avec le glissement (2.8% de 

g=0.6% à g=0.8% et 6.5% de g=0 à g=0.8%). En revanche, les harmoniques d’encoches 

rotoriques augmentent significativement avec le glissement (26.2% de g=0.6% à g=0.8% et 

316% de g=0 à g=0.8%). Le flux zig-zag est donc plus influencé par ces derniers 

harmoniques. 

  

   a)       b) 

Figure 3.23 Spectre harmonique de l’induction radiale (a) et transverse (b) dans 

l’entrefer en charge avec des glissements de 0.6% et 0.8% 
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3.3.2 Pertes par flux de zig-zag 

Comme il a été conclu lors de l’étude menée dans le paragraphe précédent, le flux zig-

zag est dû à l’augmentation des harmoniques d’induction correspondant au nombre 

d’encoches statoriques et rotoriques par paire de pôles. Les pertes zig-zag correspondent donc 

à la différence des pertes fer dynamiques et des pertes par courants induits dues à ces 

harmoniques entre le point de fonctionnement en charge considéré et celui à vide : 

Pzig−zag = (Pcl_harm_charge − Pcl_harm_vide) + (Pexc_harm_charge − Pexc_harm_vide)

+ (PJr_harm_charge − PJr_harm_vide) 
3.1 

où Pzig-zag sont les pertes zig-zag, Pcl_harm, Pexc_harm et PJr_harm sont les pertes fer par courants 

induits classiques, les pertes fer excédentaires et les pertes par courants induits au rotor dues 

aux harmoniques d’encoches, respectivement. 

 Cette augmentation des pertes fer est localisée essentiellement à la surface des dents 

statoriques et rotoriques, lieu de passage de ce flux de fuite, comme illustré à la Figure 3.24 

pour le cas de fonctionnement à rotor bloqué où le flux de zig-zag est maximal.  

  

Figure 3.24 Densités de pertes fer massiques statoriques et rotoriques à rotor bloqué 

 

Pour calculer cette augmentation comme défini dans la relation (3.1), les pertes fer 

dynamiques et les pertes par courants induits dans les barres sont calculées à vide et en 

charge. Ensuite, ces pertes sont décomposées en série de Fourier pour déterminer la part qui 

correspond aux harmoniques d’encoches. 
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La Figure 3.25 montre le spectre harmonique des pertes fer dynamiques au stator à 

vide et dans le cas d’un fonctionnement en charge à g=0.8%. Dans le premier cas, outre la 

fréquence fondamentale, les pertes sont dues aux harmoniques d’encoches rotoriques (n=25). 

Ces pertes augmentent d’une manière significative en charge (102%), ce qui contribue aux 

pertes zig-zag. 

 

Figure 3.25 Spectre harmonique des pertes fer dynamiques au stator en 

fonctionnement à vide et en charge. 

 

Les pertes fer dynamiques harmoniques rotoriques, dues aux harmoniques d’encoches 

statoriques (n=30), ne varient, par contre, pas beaucoup entre les fonctionnements à vide et en 

charge. A vide, les pertes fer dynamiques harmoniques rotoriques sont égales aux pertes de 

l’ordre d’harmoniques Ns alors qu’à charge nominale (g=0.8%) elles sont calculées à partir de 

la somme des pertes associées aux ordres d’harmoniques Ns et Ns ± 1 (Figure 3.26). 
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Figure 3.26 Spectre harmonique des pertes fer dynamiques au rotor en fonctionnement 

à vide et en charge 

 

Par ailleurs, comme on pouvait le prévoir, les pertes par courants induits harmoniques 

dans la cage croissent considérablement entre les fonctionnements à vide (319 W) et en 

charge nominale (1180 W), ce qui représente 270% d’augmentation. Cette augmentation est 

due principalement aux harmoniques d’encoches statoriques (Figure 3.27).  

 

Figure 3.27 Spectre harmonique des pertes par courants induits dans la cage en 

fonctionnement à vide et en charge 

 

Comme indiqué précédemment, la différence entre les pertes harmoniques en charge et 

à vide permet de calculer les pertes zig-zag sur la base de la relation (3.1), soit 1269 W. Ainsi, 

elles constituent 80% des pertes supplémentaires totales du moteur. La partie complémentaire 
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des pertes supplémentaires est due à celles d’extrémités et aux harmoniques de répartition de 

phases, les harmoniques paires multiples de trois (6, 12, 18..) du moteur. 

 

En utilisant l’approche ci-dessus, les pertes zig-zag ont été calculées pour différentes 

charges afin de déterminer leur évolution en fonction du glissement. La Figure 3.28 récapitule 

les résultats obtenus qui montrent que les pertes zig-zag augmentent avec la charge suite à 

l’augmentation des harmoniques d’encoches. Finalement, grâce à l’approche numérique par 

éléments finis, il a été possible de quantifier la part des pertes supplémentaires dues au flux 

zig-zag, tout en analysant leur comportement en fonction de la charge. 

L’origine de ces pertes étant clairement associée aux harmoniques d’encoches 

statoriques et rotoriques, il est intéressant d’investiguer l’influence de la topologie des 

encoches sur les pertes zig-zag. C’est pourquoi, on présente dans le paragraphe suivant une 

étude de l’influence d’un paramètre géométrique sur ces pertes.  

 

Figure 3.28 Pertes zig-zag calculées dans le moteur en fonction du glissement 

3.3.3 Influéncé dé l’ouvérturé d’éncochés rotoriqués 

Dans les parties précédentes, toutes les études ont été effectuées à l’aide du modèle 3D 

détaillé dans le paragraphe 3.2.1. Pour alléger les temps de calcul et investiguer plus en détail 

le flux de fuite zig-zag on a adopté un modèle en 2D extrudé. Ce dernier sera détaillé et utilisé 

dans ce paragraphe pour plusieurs fermetures d’encoches et plusieurs points de 

fonctionnement. 
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3.3.3.1 Modèle numérique en 2D extrudé 

Comme les barres du moteur sortent de 10% à peu près de chaque côté par rapport à la 

longueur totale de la partie active de la machine, la modélisation en 2D extrudé de la longueur 

du circuit magnétique donnera des résultats moins précis en comparaison avec la réalité. Le 

Tableau 3.3 montre une comparaison des courants, couples et pertes totales mesurés, en 

charge à un glissement g=0.8%, et ceux calculés avec les différents modèles éléments finis. 

On constate que les résultats calculés par le modèle 2D standard sont beaucoup plus 

importants par rapport à ceux mesurés ou calculés à l’aide du modèle 3D. Les écarts entre les 

valeurs calculées par ce modèle et les mesures sont de l’ordre de 63% pour le courant, 68% 

pour le couple et 66% pour les pertes totales. 

Ainsi, pour se rapprocher des résultats de mesure et de simulation avec le modèle 3D, 

tout en gardant des temps de calculs raisonnables, il est possible de corriger en partie le 

modèle 2D grâce à la prise en compte de la partie des barres sortant de part et d’autre du 

circuit magnétique par une augmentation de la résistivité du cuivre des barres rotoriques. Les 

résultats des grandeurs calculées par ce modèle 2D modifié sont présentés dans le Tableau 

3.3. On remarque que par rapport au modèle 2D standard les valeurs des courants, couples et 

pertes totales sont très proches des valeurs issues du modèle 3D et des mesures. Les écarts 

entre les valeurs calculées par le modèle 2D modifié et les mesures sont de 12.3% pour le 

courant, 13.8% pour le couple et 12.8% pour les pertes totales. 

 

Tableau 3.3 Comparaison des grandeurs mesurées et calculées par les différents 

modèles 

 Courant (A) Couple (Nm) Pertes totales (W) 

Mesure  51.9  3209 18 043 

Modèle 3D  57.6 3108 19 752 

Modèle 2D modifié  58.3  3652 19 966 

Modèle 2D  84.6  5379 31 802 

 

De plus, comme l’étude sur le flux de zig-zag et les pertes engendrées par ce flux a été 

faite à vide et en charge, pour étudier l’influence sur les pertes supplémentaires en charge, la 
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modification de la résistivité des barres reste acceptable puisque les fréquences fondamentales 

des courants dans les barres pour ces points de fonctionnement sont très faibles. Ainsi, 

l’épaisseur de peau des courants à ces fréquences est plus grande que la hauteur de la barre. 

La nouvelle résistivité des barres, limitées par le circuit magnétique, utilisée dans ce modèle 

est donc calculée, en fonction de la résistivité des barres mesurée, avec l’équation suivante : 

ρbarres_2D = ρbarres_mesure  
Lbarres_totale

Lbarres_circuit_mag
 3.2 

où Lbarres_total est la longueur totale des barres et Lbarres_circuit_mag est la longueur du circuit 

magnétique du moteur. 

3.3.3.2 Modèlés d’ouvérturé d’éncoché rotoriqué 

Outre l’influence du point de fonctionnement (charge du moteur) sur le flux et les 

pertes zig-zag dans le cas de la machine étudiée, nous avons également investigué l’influence 

d’un facteur géométrique de la machine, à savoir l’ouverture des encoches rotoriques, qui 

influence fortement le flux de zig-zag comme montré dans le paragraphe 3.3.1. Pour ce faire, 

la même machine a été étudiée, à l’aide du même modèle numérique et dans les mêmes 

conditions, en considérant différentes ouvertures d’encoches rotoriques représentées par un 

paramètre λ. Ce dernier varie de 0 (encoche fermée) à L (largeur de l’encoche rotorique) par 

pas de valeur L/8, comme illustré dans la Figure 3.29. 

 

    

  a) λ = 0   b) λ = L/2    c) λ = L 

Figure 3.29 Trois cas d’ouverture d’encoche rotorique (λ = 0, L/2 et L) du moteur 

 

Pour focaliser l’étude sur le flux de fuite zig-zag, les parties d’extrémités ont été 

négligées en adoptant un modèle en 2D extrudé. Ce dernier, constitué de 93300 nœuds et 

93154 éléments prismatiques, permet d’alléger les temps de calcul et d’investiguer alors plus 
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en détail le flux de fuite zig-zag pour plusieurs fermetures d’encoches et plusieurs points de 

fonctionnement. Par ailleurs, afin d’améliorer les résultats de calcul des flux et des pertes 

harmoniques, l’entrefer a été discrétisé pour avoir 12 points par période d’harmoniques 

d’encoches statoriques, Figure 3.30.  

 

Figure 3.30 Maillage du modèle 2D dans le cas d’ouverture d’encoche λ = L/2 

 

Dans la suite, on utilise le modèle développé ci-dessus pour étudier l’influence de 

l’ouverture des encoches rotoriques sur le flux de fuite zig-zag et les pertes qu’il induit. 

3.3.3.3 Influence sur le flux zig-zag 

L’influence de l’ouverture des encoches rotoriques sur le flux de zig-zag est 

investiguée au travers de l’augmentation des harmoniques rotoriques et statoriques, dans le 

signal de l’induction d’entrefer, entre le fonctionnement à vide et en charge, et ce, pour 

chaque configuration d’ouverture d’encoche rotorique. Pour une présentation pertinente des 

résultats, les harmoniques rotoriques de l’induction magnétique sont représentés par la somme 

de l’amplitude des harmoniques d’ordre Nr +1 et Nr -1 de l’induction radiale et transverse 

dans l’entrefer. De même, les harmoniques statoriques de l’induction magnétique dans 

l’entrefer sont représentés par la somme de l’amplitude des harmoniques d’ordre Ns +1 et Ns -

1 de l’induction radiale et transverse. 

La Figure 3.31 montre que l’induction magnétique dans l’entrefer associée aux 

harmoniques d’encoches rotoriques croît avec l’augmentation de l’ouverture de ces dernières. 

Cette tendance est plus prononcée dans le cas du fonctionnement à vide tout en gardant des 

amplitudes plus faibles que les harmoniques en charge (g=0.8%). A l’inverse, les amplitudes 



3. Application à un moteur industriel de 500 kW 

 

 

110 

 

 

des harmoniques d’encoches statoriques de l’induction magnétique dans l’entrefer demeurent 

globalement constantes en fonction de l’ouverture des encoches rotoriques avec une très 

faible différence entre les fonctionnements en charge et à vide.  

 

Figure 3.31 Harmoniques d’encoches statoriques et rotoriques de l’induction 

magnétique dans l’entrefer à vide et en charge (g=0.8%) 

 

La configuration où l’encoche est totalement fermée (λ=0) constitue un cas particulier 

avec des résultats différents dus à la saturation des dents rotoriques comme illustré dans la 

Figure 3.32. 

 

a)        b) 

Figure 3.32 Induction magnétique du moteur en charge (g=0.8%) à λ=0 (a) et λ=L (b) 
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3.3.3.4 Influence sur les pertes zig-zag 

Tout d’abord les pertes fer dynamiques statoriques correspondant aux harmoniques 

d’encoches, calculées à vide et en charge (g=0.8%) pour les différentes configurations 

d’ouverture d’encoche, sont présentées à la Figure 3.33. Comme on pouvait l’escompter, ces 

pertes croissent avec l’ouverture d’encoches rotoriques à cause de l’augmentation des 

harmoniques rotoriques dans l’entrefer comme illustré précédemment dans la Figure 3.31. Ces 

pertes sont aussi plus élevées en charge qu’à vide. La différence des pertes entre les deux 

points de fonctionnement va contribuer aux pertes zig-zag dans les pertes supplémentaires. 

 

Figure 3.33 Pertes fer dynamiques harmoniques au stator en charge nominale et à vide 

en fonction de l’ouverture d’encoches rotoriques 

 

Par ailleurs, les pertes fer dynamiques rotoriques correspondant aux harmoniques 

d’encoches, diminuent par contre légèrement en fonction de l’ouverture d’encoches 

rotoriques, pour les deux mêmes points de fonctionnement en charge et à vide, Figure 3.34. 

Cela s’explique par le fait que les harmoniques d’encoches statoriques dans l’entrefer restent 

constants, puisqu’il n’y a pas eu de changement dans l’ouverture de ces dernières (voir Figure 

3.31), alors que le volume du rotor diminue avec l’augmentation de l’ouverture d’encoche. 

Même si elle est plus faible, la différence entre les pertes en charge et à vide contribuera ici 

aussi aux pertes zig-zag dans les pertes supplémentaires. 
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Figure 3.34 pertes fer dynamiques harmoniques au rotor en charge nominale et à vide 

en fonction de l’ouverture d’encoches rotoriques 

 

En ce qui concerne les pertes par courants induits harmoniques dans la cage rotorique, 

en charge et à vide, celles-ci diminuent d’abord significativement en passant d’une encoche 

fermée à une encoche ouverte, comme illustré dans la Figure 3.35. En effet, dans les cas 

d’encoches ouvertes, les dents rotoriques sont moins saturées et les variations de l’induction 

magnétique sont plus faibles, ce qui conduit, dans un premier temps, à une diminution des 

pertes par courants induits harmoniques dans la cage, Figure 3.32. Ensuite, plus l’ouverture 

d’encoche rotorique augmente, plus la variation des harmoniques statoriques est perçue par 

les barres conduisant ainsi à des pertes croissantes. Toutefois, quelle que soit l’ouverture de 

l’encoche rotorique, les pertes en charge sont supérieures à celles à vide, ce qui contribue 

également aux pertes zig-zag de la machine. 

 



3. Application à un moteur industriel de 500 kW 

 

 

113 

 

 

 

Figure 3.35 Pertes par courants induits harmoniques dans la cage en charge nominale 

et à vide en fonction de l’ouverture d’encoches rotoriques 

 

Finalement, en calculant la globalité des pertes zig-zag en charge (g=0.8%) pour 

chaque configuration d’ouverture d’encoche rotorique, on remarque qu’elles sont maximales, 

et sensiblement du même ordre de grandeur, pour les deux cas extrêmes (fermeture ou 

ouverture de l’encoche), et minimales dans le cas d’encoches semi-ouvertes comme le montre 

la Figure 3.36. Ce comportement dans le cas de l’ouverture totale d’encoche est expliqué par 

l’augmentation de la contribution la plus importante aux pertes zig-zag que sont les pertes par 

courants induits harmoniques dans la cage en charge. Ce résultat est aussi en accord avec 

l’augmentation des harmoniques d’encoches avec l’élargissement de l’ouverture d’encoche 

rotorique. 
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Figure 3.36 Pertes zig-zag dans le moteur en charge nominale en fonction de 

l’ouverture d’encoches rotoriques 

 

Les résultats présentés dans cette investigation par modélisation numérique sont très 

intéressants mais il faut bien noter que cette étude a uniquement ciblé l’influence de 

l’ouverture d’encoche rotorique sur un comportement électromagnétique précis du moteur, en 

particulier les flux zig-zag et les pertes associées. Les résultats montrent que la distribution du 

flux zig-zag n’est pas anodine et qu’elle doit être prise en compte, avec les autres origines des 

pertes supplémentaires, pour une modélisation plus précise des moteurs asynchrones. Cela 

passe par l’utilisation de modèles numériques, par éléments finis par exemple, qui constituent 

des outils efficaces pour investiguer les comportements locaux autant que globaux pour une 

conception de machines plus performantes. 

3.4 Synthèse 

Dans ce chapitre, un moteur industriel de 500 kW a été étudié pour appliquer la 

procédure de calcul des pertes supplémentaires et identifier leurs origines. La première partie 

était consacrée à la présentation de la machine et de ses caractéristiques. Ensuite, on s’est 

focalisé dans la deuxième partie de ce chapitre sur le calcul des pertes supplémentaires tout en 

prenant en compte les flux de fuite d’extrémités. Après avoir montré, dans un premier temps, 

le modèle éléments finis de la machine, les flux d’extrémités ont été étudiés. On a montré que 

ces flux induisent des pertes par courants induits dans les parties d’extrémités mais qu’elles 

sont négligeables par rapport aux pertes totales de la machine en fonctionnement nominal. Par 
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ailleurs, la démarche proposée pour le calcul des pertes supplémentaires a été appliquée au 

moteur avec des résultats qui sont satisfaisants compte tenu des hypothèses de modélisation. Il 

est à noter que le calcul des pertes supplémentaires pour différentes charges, a aussi montré 

que ces pertes augmentent avec l’augmentation du glissement. 

Finalement, dans la troisième partie de ce chapitre, une autre origine des pertes 

supplémentaires a été investiguée, à savoir le flux de fuite zig-zag. Ces flux représentent 

l’augmentation des harmoniques d’encoches rotoriques et statoriques en fonctionnement en 

charge. Ces flux induisent des pertes fer et par courants induits harmoniques dans, 

respectivement, le circuit magnétique et la cage rotorique. De plus, ces pertes augmentent, 

comme le flux zig-zag, avec la charge pour devenir maximales à rotor bloqué. Par ailleurs, 

une étude complémentaire sur l’influence de l’ouverture d’encoche rotorique sur les flux de 

fuite zig-zag et leurs pertes a été effectuée. Neuf configurations d’ouverture d’encoche 

rotorique ont été considérées. Les calculs ont montré que les pertes zig-zag augmentent avec 

l’augmentation de l’ouverture d’encoche rotorique, en raison de la variation du flux perçu par 

les barres. 

En conclusion, deux origines des pertes supplémentaires ont été investiguées et prises 

en compte pour le calcul des pertes d’un moteur asynchrone de 500 kW à barres droites. Dans 

le prochain chapitre, une troisième origine va être étudiée, qui est le flux de fuite 

d’inclinaison, en considérant deux maquettes de machines asynchrones, la première à barres 

droites et la seconde à barres inclinées. 
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4. Application a  dés maquéttés 
éxpé riméntalés 

Dans ce chapitre, deux maquettes expérimentales de moteurs asynchrones vont être 

étudiées pour investiguer le flux de fuite d’inclinaison. En effet, ces deux moteurs sont 

identiques à l’exception de la cage rotorique qui comporte des barres droites pour le premier 

et des barres inclinées pour le second. Dans la première partie de ce chapitre, les 

caractéristiques et les modèles de ces deux moteurs sont décrits ainsi que le banc d’essai sur 

lequel les mesures sont effectuées. Ensuite, ces moteurs sont étudiés, notamment au travers 

des pertes supplémentaires. Enfin, une investigation sur le flux de fuite d’inclinaison est 

effectuée. 

4.1 Présentation des moteurs 

4.1.1 But de conception 

Les deux maquettes expérimentales ont été mises en place dans le but d’étudier 

l’influence de l’inclinaison des barres rotoriques sur les pertes supplémentaires ainsi que le 

flux de fuite d’inclinaison. La fabrication complète de deux maquettes étant prohibitive 

financièrement pour les puissances significatives visées, trois moteurs asynchrones identiques, 

et issus de la même série de fabrication, ont été acquis. L’un de ces moteurs a alors été 

démonté pour accéder, d’une part, aux grandeurs géométriques et au schéma de bobinage et, 

d’autre part, pour disposer d’échantillons de tôles statoriques. Quant aux deux autres, leurs 

rotors ont été remplacés par deux nouveaux rotors fabriqués avec les mêmes matériaux 

magnétiques et électriques, l’un à barres droites et le second à barres inclinées, Figure 4.1. 

Ainsi, il sera possible de quantifier l’influence de l’inclinaison des barres au travers de la 

comparaison des caractéristiques des deux moteurs. 

Comme indiqué dans le chapitre 1, l’inclinaison des barres dans les moteurs 

asynchrones génère un flux d’inclinaison mais également des courants inter-barres. Ces 

derniers contribuent à l’augmentation des pertes supplémentaires. Toutefois, la quantification 

des pertes qui leur sont attribuées est relativement délicate car la mesure de ces courants est 
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très difficile ainsi que la détermination des résistances inter-barres. Plusieurs études ont traité 

ce sujet d’une manière approximative et qualitative [31]–[33], [74] en appliquant des 

hypothèses sur les résistances inter-barres et les résistances de contact entre les barres et le 

rotor dans les calculs par éléments finis, sans toutefois pouvoir vérifier ces hypothèses 

expérimentalement. Dans nos travaux, afin de se focaliser uniquement sur l’étude précise du 

flux d’inclinaison dans le moteur à barres inclinées, les cages des deux moteurs ont été isolées 

électriquement des tôles rotoriques comme on peut le voir sur la Figure 4.1.  

 

Figure 4.1 Rotor de la maquette à barres inclinées 

 

Par ailleurs, les barres des deux moteurs ont été délibérément sortis de 7 cm environ de 

chaque côté du circuit magnétique afin de pouvoir mesurer les courants dans les barres, à 

rotor bloqué, à l’aide d’une sonde de courant de type Rogowski sans être gêné par les têtes de 

bobines statoriques. Faute de temps, cette possibilité n’a malheureusement pas pu être 

exploitée dans nos travaux. En effet, les essais à vide et en charge étaient plus primordiaux 

pour le calcul des pertes supplémentaires et pour l’étude du flux d’inclinaison. 

Enfin, les barres de la maquette à cage droite peuvent être démontées pour créer des 

dissymétries et un état de déséquilibre dans le moteur qui devrait augmenter les harmoniques 

et ainsi influencer les pertes supplémentaires.  

4.1.2 Caractéristiques des moteurs 

Les principales caractéristiques électriques des maquettes sont présentées ci-dessous : 

 Puissance nominale : Pn = 6 kW 
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 Fréquence nominale : fn = 50 Hz 

 Tension nominale : Un = 400 V entre phases en couplage étoile 

 Courant nominal : In = 13 A 

 Nombre de pôles : 4 

 Vitesse de synchronisme : 1500 tr/min  

 Couple nominal : 42 Nm 

Le stator de la machine est composé de tôles M800-50HA d’une épaisseur de 0.5 mm 

avec une masse volumique de 7800 kg/m
3
. Il comporte 48 encoches, avec un bobinage à 4 

pôles concentriques 3 plans par pôle (voir Annexe 4). La résistance moyenne mesurée entre 

deux phases à 20°C est de 1.44 Ω. Les diamètres extérieur et intérieur du stator sont, 

respectivement, de 220 mm et 150 mm avec une longueur active de 140 mm. La Figure 4.2 

montre une vue de l’intérieur du stator où on peut distinguer les tôles statoriques et les têtes de 

bobines.  

 

Figure 4.2 Stator des maquettes avec les têtes de bobines 

 

Le rotor, quant à lui, est composé de tôles M400-50A de diamètres extérieur et 

intérieur de 149 mm et 48 mm respectivement et de longueur active 140 mm. Il comporte 30 

encoches semi-ouvertes avec des barres en cuivre CuA1 H12 de longueur 276 mm, reliées 

entre elles par deux anneaux de court-circuit vissés sur les barres, Figure 4.3. 
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Figure 4.3 Rotor de la maquette à barres droite avec la cage rotorique 

 

Ces deux machines ont été instrumentées avec plusieurs sondes de température et de 

flux au stator et au rotor (Voir Annexe 4 et Annexe 5) distribuées comme suit : 

 2 boucles de flux, de 5 spires chacune, autour de 2 dents statoriques pour la 

mesure de l’induction au stator. 

 une boucle de flux orthoradiale de 10 spires, en face des têtes de bobines, pour 

la mesure des flux de fuite d’extrémités. 

 2 boucles de flux, de 5 spires chacune, autour d’une dent rotorique, l’une en 

fond d’encoche et l’autre en bec d’encoche. 

 2 boucles de flux, de 5 spires chacune, autour de deux dents rotoriques, l’une 

en fond d’encoche et l’autre en bec d’encoche. 

 6 sondes de température Pt100, une par phase statorique sur les deux chignons 

de bobinages. 

 2 sondes de température Pt100, à l’extrémité de la tôlerie, une proche des 

encoches rotoriques et l’autre proche de l’arbre. 

Toutes les grandeurs issues des sondes situées au rotor ne peuvent être traitées qu’en 

fonctionnement à rotor bloqué.  
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4.1.3 Caractérisation et identification des paramètres 

Pour les deux moteurs, les rotors ont été fabriqués en utilisant les mêmes matériaux 

dont des échantillons, de tôles et de barres, ont été fournis permettant ainsi d’effectuer une 

caractérisation magnétique et électrique.  

La caractérisation des pertes fer des tôles rotoriques, à différents niveaux d’induction 

magnétique Bm et de fréquence f : 50, 100, 200, 400, 600, 800, 1000 et 1200 Hz (harmonique 

d’encoches statoriques), a été réalisée sur un cadre Epstein. A partir de ces valeurs de pertes, 

les coefficients du modèle de pertes fer ont été déterminés en suivant la procédure détaillée 

dans le paragraphe 2.2.1.3. La Figure 4.4 représente les courbes utilisées pour cette 

identification pour les fréquences 50 et 1200 Hz.  

  

Figure 4.4 Identification des coefficients de pertes fer du rotor à 50 et 1200 Hz 

 

Les valeurs des coefficients de pertes fer obtenues sont données dans le Tableau 4.1. 

Tableau 4.1 Valeurs des coefficients du modèle de pertes fer pour le rotor 

kh[WsT
-α

m
-3

] 202.9636 

α 2 

kci[Ws
2
T

-2
m

-3
] 0.0686 

kexc[Ws
1.5

T
-1.5

m
-3

] 0.0001 

 

Par contre, comme les stators n’ont pas été modifiés, il est possible d’exploiter 

directement des échantillons extraits du stator du moteur démonté. Ainsi, l’empilement de 

quelques tôles du stator de la machine permet de réaliser, en négligeant l’effet 

d’épanouissement du flux dans les dents, une caractérisation proche de celle classiquement 
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faite sur un échantillon torique (voir la Figure 4.5). Les coefficients du modèle sont identifiés 

à partir de ces empilements, en suivant la procédure détaillée dans le paragraphe 2.2.1.3. 

 

Figure 4.5 Empilement de tôles statoriques et bobinages pour la caractérisation 

 

Cette caractérisation est réalisée à différents niveaux d’induction magnétique Bm et de 

fréquence f : 1, 50 et 100 Hz. La Figure 4.6 représente les courbes utilisées pour cette 

identification pour les fréquences 1 et 50 Hz. 

  

Figure 4.6 Identification des coefficients de pertes fer du stator à 1 et 50 Hz 

 

Les valeurs des coefficients du modèle de pertes fer pour le stator, issues de la 

procédure proposée,  sont données dans le Tableau 4.2. 
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Tableau 4.2 Valeurs des coefficients du modèle de pertes fer pour le stator 

kh[WsT
-α

m
-3

] 202.346 

α 2 

kci[Ws
2
T

-2
m

-3
] 0.076 

kexc[Ws
1.5

T
-1.5

m
-3

] 0.001 

 

Enfin, le cuivre des barres rotoriques a également été caractérisé. Sa conductivité a été 

déterminée par la méthode des quatre pointes présentée dans le paragraphe 2.2.2.1. A 20°C, la 

valeur mesurée est de 56.6 MS/m. 

4.1.4 Modèles éléments finis 

 Pour prendre en compte l’inclinaison des barres du moteur, toute la longueur de la 

machine qui correspond au circuit magnétique est modélisée en 3D, Figure 4.7.  

  

Figure 4.7 Géométries 3D des deux moteurs à barres droites et inclinées 

 

Le maillage effectué sur la machine à barres inclinées est présenté à la Figure 4.8, il 

est constitué de 68715  nœuds et 371955 éléments tétraédriques. Le maillage a été construit de 

telle sorte que les effets de peau dans les barres rotoriques soient bien appréhendés et que les 

courants induits soient calculés avec précision jusqu’à 2400 Hz, qui constitue la plage des 

fréquences harmoniques de l’encochage statorique. En ce qui concerne l’entrefer, il a été 

discrétisé pour appliquer la technique de mouvement du pas bloqué. Par ailleurs, pour aboutir 

à des résultats précis jusqu’à l’harmonique statorique de rang 24 (nombre d’encoches 

statoriques par paire de pôles), une discrétisation de 260 points par période électrique a été 

adoptée. Cette discrétisation permet de disposer de plus de 10 points par période 
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d’harmoniques d’encoches statoriques. Enfin, les mêmes caractéristiques du maillage du 

moteur à barres inclinées ont été appliquées au moteur à barres droites afin de comparer les 

résultats des deux machines dans les mêmes conditions de discrétisation spatiale. Ainsi, le 

maillage de cette dernière est constitué de 65946 nœuds et 353963 éléments tétraédriques. 

  

Figure 4.8 Maillage du moteur à barres inclinées 

 

Comme indiqué dans le chapitre précédent, les temps de calcul avec un modèle 

tridimensionnel complet (têtes de bobines, anneau de court-circuit..) peuvent devenir 

prohibitifs. Une solution pour les limiter consiste à utiliser un modèle représentant 

uniquement la partie active de la machine tout en tenant compte de quelques effets 

d’extrémités au travers de dipôles passifs couplés aux bobinages statoriques. Pour ce faire, il 

faut identifier ces dipôles, notamment l’inductance cyclique des têtes de bobines et les 

inductances des sorties de barres et de l’anneau de court-circuit. Ces inductances ont été 

calculées à l’aide de l’approche analytique proposée par Pyrhonen [75].  L’expression de 

l’inductance cyclique de têtes de bobines, définie comme la différence entre l’inductance 

propre (L) et l’inductance mutuelle (M), a été validée en comparant la valeur obtenue par la 

formule analytique de Pyrhonen à celle calculée numériquement avec le modèle 3D complet 

dans le cas du moteur de 500 kW (voir Annexe 6). Ainsi, en utilisant ce modèle, les temps de 

calcul des simulations sont largement réduits par rapport au modèle 3D complet tout en 

gardant une précision similaire. 

La Figure 4.9 montre le couplage des bobinages statoriques modélisés par éléments 

finis (L1, L2 et L3) avec les inductances cycliques des têtes de bobines (Ls1, Ls2 et Ls3), les 

sources de tensions (V1, V2 et V3) et les résistances statoriques (Rs1, Rs2 et Rs3). Ces 

dernières ont été déterminées à température ambiante en appliquant une tension continue aux 
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bornes de deux phases du moteur et en mesurant le courant qui y circule. Pour chaque 

simulation la valeur des résistances est modifiée pour prendre en compte la température du 

point de fonctionnement, mesurée par les sondes de température, en appliquant la relation 

(1.3). 

 

Figure 4.9 Couplage du modèle E.F. avec le circuit électrique au stator 

 

Le couplage des barres rotoriques (barre_i), modélisées par éléments finis, avec les 

résistances et les inductances des parties de barres qui sortent du rotor  (Rbi et Lbi) et des 

sections d’anneau de court-circuit (Raj et Laj) est exposé à la Figure 4.10 (avec i et j allant de 

1 jusqu’à 30). Ces inductances ont été calculées à l’aide de l’approche analytique proposée 

par Pyrhonen (voir Annexe 7). Les résistances des parties de barres qui sortent du rotor et de 

l’anneau sont calculées à partir de la conductivité du cuivre, mesurée dans le paragraphe 

4.1.3, et de la géométrie des barres et des sections de l’anneau : 

Avec l longueur des barres qui sortent des deux côtés du rotor et s la section d’une barre 

rotorique. 

 Dans le cas du moteur à barres inclinées, les résistances des barres (Rincl) sont 

calculées à partir des résistances des barres droites (Rdroite) et de l’angle de l’inclinaison ( αincl) 

en utilisant la relation suivante [75] : 

Par ailleurs, comme les barres rotoriques des deux moteurs sont vissées sur les 

anneaux de court-circuit, la résistance de contact entre les barres et les anneaux n’est pas 

négligeable et doit être prise en compte. Les mesures de cette résistance ont montré qu’elle est 

R =
l

σ s
 4.1 

Rincl =
Rdroite
cos(αincl)

 4.2 



4. Application à des maquettes expérimentales 

 

 

126 

 

 

de l’ordre de grandeur des résistances de sorties de barres dans le cas du moteur à barres 

droites et deux fois plus importante dans le cas du moteur à barres inclinées. Comme pour les 

résistances statoriques, les résistances de la cage rotorique dépendent de la température du 

moteur au point de fonctionnement souhaité. 

 

Figure 4.10 Couplage du modèle E.F. avec le circuit électrique au rotor 

4.1.5 Banc d’éssai expérimental 

Les essais sur les deux moteurs ont tous été effectués au sein du laboratoire L2EP à 

Lille.  La Figure 4.11 montre le banc d’essai expérimental constitué, en plus du moteur étudié 

à droite (de couleur bleue), d’un couplemètre, des accouplements et de la machine de charge à 

gauche (de couleur verte). Cette dernière est une machine synchrone à aimants permanents à 

démarrage direct de 7.5 kW à 1500 tr/min connectée à un banc de charge résistive de 10 kW. 

 

Figure 4.11 Banc d’essai avec le moteur étudié, la machine de charge et le couplemètre 

 

Les grandeurs globales du moteur étudié (tensions, courants, puissances couples et 

vitesses) sont mesurées à l’aide d’un wattmètre de précision, d’un couplemètre, des sondes de 

tension et de courant, et enregistrées au travers d’un oscilloscope, Figure 4.12. Les grandeurs 
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locales, flux et température dans le moteur, sont quant à elles enregistrées à l’aide d’un 

système d’acquisition automatisé qui comporte un logiciel d’acquisition (labview) et des 

modules de conditionnement de signaux. 

 

Figure 4.12 L’oscilloscope, les sondes de tensions et le wattmètre de précision 

4.2 Etude de la machine à barres droites 

Dans ce paragraphe, on s’intéresse aux calculs des pertes fer et par courants induits 

harmoniques, de la machine à barres droites, déterminées à vide et en charge pour en extraire 

les pertes supplémentaires. Afin de vérifier la précision des simulations, toutes les grandeurs 

calculées sont comparées aux mesures. 

4.2.1 Calcul des pertes à vide 

Pour tous les points de fonctionnement du moteur, la machine est alimentée par le 

réseau via un autotransformateur. De ce fait, la tension appliquée comporte un certain contenu 

harmonique. Par conséquent, afin de pouvoir comparer les résultats de la simulation avec ceux 

obtenus expérimentalement dans les mêmes conditions, la tension d’alimentation mesurée est 

imposée comme grandeur d’alimentation de la machine dans code_Carmel. Pour cela, la 

tension expérimentale est discrétisée en 260 points sur une période, ce qui correspond à la 

discrétisation de l’entrefer, en effectuant une interpolation linéaire. Le résultat de cette 

discrétisation constitue alors la tension d’alimentation de la machine simulée. La Figure 4.13 

illustre les formes d’onde de la tension d’entrée mesurée et de celle discrétisée, utilisée 

comme entrée du code de calcul, dans le cas du fonctionnement à vide à tension nominale. 
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Figure 4.13 Formes d’ondes des tensions d’entrée mesurée et discrétisée pour la 

simulation à vide à tension nominale 

 

Pour rappel, tous les calculs à vide sont effectués avec la formulation  A-φ, le rotor 

étant supposé tourner à la vitesse de synchronisme. La Figure 4.14 illustre, sur une surface de 

coupe au centre de la machine, l’amplitude de l’induction magnétique calculée à tension 

nominale, avec une valeur maximale de 2.4 T dans les éléments situés dans les coins des 

dents. On peut noter, sur le zoom des dents rotoriques et statoriques, l’inexistence du flux de 

zig-zag à vide comme montré dans le chapitre précédent. 

  

Figure 4.14 Carte de champ d’induction magnétique du moteur à vide à tension nominale 

 

Pour valider le modèle numérique, on compare les forces électromotrices issues des 

capteurs de flux à celles obtenues par simulation. Sur la Figure 4.15 sont présentés les 
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résultats à tension nominale, pour une sonde de flux autour d’une dent statorique. Les deux 

formes d’ondes présentent une bonne concordance. 

 

Figure 4.15 Comparaison des f.é.m. mesurée et simulée à vide issues d’une sonde de 

flux autour d’une dent statorique à tension nominale 

 

De même, on montre, à la Figure 4.16, la comparaison des évolutions temporelles 

calculée et mesurée du courant de phase en régime permanent. On peut aussi noter que les 

deux formes concordent, avec un écart entre les valeurs efficaces de 8%, et qu’elles présentent 

un contenu harmonique similaire, Figure 4.17. 

 

Figure 4.16 Comparaison des évolutions temporelles des courants statoriques mesuré 

et simulé à vide à tension nominale 
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Figure 4.17 Spectre harmonique des courants statoriques mesuré et simulé à vide à 

tension nominale 

 

Les valeurs efficaces du courant simulé sont ensuite comparées à celles mesurées en 

fonction de la tension d’entrée statorique (Figure 4.18). L’écart entre simulation et mesure 

varie de 5% à 15% pour une tension d’entrée égale à la moitié de la valeur nominale (0.5 Un). 

 

Figure 4.18 Comparaison des valeurs efficaces des courants statoriques mesurés et 

calculés à vide en fonction de la tension d’entrée 

 

En appliquant les modèles de calcul des pertes détaillés précédemment, on détermine 

celles du moteur à vide. Les densités de pertes fer massiques au stator et au rotor sont 

illustrées à la Figure 4.19. On peut remarquer qu’elles sont principalement concentrées à la 

surface des dents de par la variation du flux due aux encoches. 
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Figure 4.19 Densités massiques de pertes fer statoriques et rotoriques à vide à tension 

nominale 

 

Dans le cas du fonctionnement à vide, les pertes par courants induits harmoniques 

dans la cage sont essentiellement dues aux harmoniques de l’encochage statorique. Par 

conséquent, elles sont relativement faibles comme montré sur la Figure 4.20. 

 

  

Figure 4.20 Densités de courants induits dans les barres à vide et densité volumique de 

pertes à vide à tension nominale 

 

Du point de vue expérimental, les essais à vide sont effectués en désaccouplant la 

machine et en l’alimentant à différents niveaux de tension à travers l’autotransformateur. La 

puissance électrique d’entrée (Pe) du moteur est alors dissipée en pertes Joule statoriques (PJs), 

fer (Pfer) et mécaniques (Pm). Les pertes Joule statoriques sont déterminées à partir des valeurs 
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de résistances et de courants statoriques mesurés. Les pertes mécaniques sont déterminées à 

partir de l’extrapolation des courbes de pertes au point de tension nulle (Figure 4.21). 

 

Figure 4.21 Courbes de pertes totales, mécaniques et fer du moteur à vide  

 

On peut alors déduire les pertes fer du moteur à vide en fonction de la puissance 

d’entrée, des pertes mécaniques et des pertes Joule statoriques à partir de la relation suivante : 

Pfer = Pe − Pm − PJs 4.3 

La comparaison entre les pertes fer mesurées et celles simulées, pour différents 

niveaux de tension d’entrée statorique, est effectuée à la Figure 4.22. Ces pertes 

correspondent à la somme des pertes fer rotoriques et statoriques et par courants induits dans 

la cage d’écureuil. On peut constater une légère sous-estimation des pertes calculées par 

rapport à celles mesurées avec un écart maximal de l’ordre de 15% pour une tension d’entrée 

égale à 0.45Un. 
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Figure 4.22 Comparaison des pertes fer mesurées et calculées à vide en fonction de la 

tension d’entrée 

 

Enfin, la Figure 4.23 compare les résultats des pertes fer mesurées et calculées à vide 

sous tension nominale. La différence entre le calcul et la mesure est de l’ordre de 0.5%. On 

peut noter que, dans le cas à vide, la majorité des pertes est constituée de pertes fer statoriques 

(85%), alors que les pertes par courants induits dans la cage sont de l’ordre de 4%. 

 

Figure 4.23 Décomposition des pertes fer calculées à vide à tension nominale 

4.2.2 Calcul des pertes en charge 

Les calculs en charge, nécessaires pour déterminer les pertes supplémentaires, sont 

réalisés dans les mêmes conditions qu’à vide à tension nominale à la seule différence de la 
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vitesse de rotation qui est plus faible que la vitesse de synchronisme. La Figure 4.24 présente 

la comparaison des évolutions temporelles des courants statoriques mesurés et simulés pour le 

point de fonctionnement à charge nominale. On peut noter que les deux formes d’ondes et 

leurs spectres harmoniques (voir la Figure 4.25) concordent avec un écart entre les valeurs 

efficaces de 5%. 

 

Figure 4.24 Comparaison des évolutions temporelles des courants statoriques mesuré 

et simulé à charge nominale 

 

 

Figure 4.25 Spectre harmonique des courants statoriques mesuré et simulé à charge 

nominale 

 

Les valeurs de grandeurs globales mesurées et simulées ont également été comparées 

pour les différents points de fonctionnement en charge. La Figure 4.26 et la Figure 4.27 
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montrent respectivement la comparaison entre les valeurs efficaces des courants statoriques et 

les couples électromagnétiques. Les résultats entre mesures et calculs sont très proches avec 

des écarts de moins de 8% pour les courants et de moins de 6% pour les couples sur toute la 

plage de fonctionnement. 

 

Figure 4.26 Comparaison des valeurs efficaces des courants statoriques de la machine 

mesurés et calculés en charge en fonction du glissement 

 

Figure 4.27 Comparaison des couples mesurés et calculés en charge en fonction du 

glissement 

 

Les densités de courants induits et de pertes volumiques dans les barres sont illustrées 

dans la Figure 4.28. Elles sont évidemment beaucoup plus importantes par rapport au 

fonctionnement à vide. En effet, en plus des pertes par courants induits dans les barres dues à 

la variation du flux à la fréquence fondamentale, les pertes par courants induits harmoniques à 
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charge nominale sont multipliées par huit (50 W) par rapport au fonctionnement à vide suite à 

l’augmentation des harmoniques d’encoches. 

  

Figure 4.28 Densités des courants induits dans les barres et densité volumique de 

pertes à charge nominale 

 

Après avoir calculé les pertes fer, par courants induits dans la cage et Joule statoriques, 

la somme de ces pertes a été comparée aux pertes totales mesurées pour les différentes 

charges, Figure 4.29. Là aussi, les pertes calculées et mesurées sont très proches avec un écart 

ne dépassant pas 6% sur toute la plage de fonctionnement. 

 

Figure 4.29 Comparaison des pertes totales mesurées et calculées en charge en 

fonction du glissement 

 

La décomposition des pertes électromagnétiques calculées, à la charge nominale de 

glissement 6%, est comparée aux mesures à la Figure 4.30. La différence est inférieure à 3%. 
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Ce résultat très satisfaisant est obtenu grâce à la caractérisation des différents matériaux du 

moteur, à la modélisation des sorties de barres et à la prise en compte de la variation des 

résistances avec la température. La majorité des pertes électromagnétiques du moteur est due 

aux courants induits dans la cage (45%), alors que les pertes fer rotoriques et statoriques 

constituent à peine 16% des pertes totales.  

 

Figure 4.30 Décomposition des pertes électromagnétiques calculées à charge nominale 

4.2.3 Calcul des pertes supplémentaires en charge 

En se basant sur l’approche par bilan de puissances, on peut mesurer les pertes 

supplémentaires à partir des pertes du moteur mesurées en fonctionnement à vide et en 

charge. Pour comparer ces mesures aux résultats obtenus par simulations, un calcul de 

l’incertitude sur les pertes supplémentaires, déterminées à partir de la mesure pour les 

différents points de fonctionnement, est effectué en considérant toutes les grandeurs non 

corrélées (sources d’incertitudes indépendantes). Dans ce cadre, l’incertitude composée 

s’écrit : 

u2(y) =  ∑(
∂f

∂xi
)
2

u2(xi)

N

i=1

           avec y = f(xi) 4.4 

où u (y) est l’incertitude sur y et u (xi) est l’incertitude sur xi. Ici, y représente le mesurande 

pertes supplémentaires déterminé à partir d’une relation formelle f faisant intervenir les 

grandeurs mesurées xi (vitesse, couple, puissance électrique, ...). 
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Dans notre cas, pour la détermination des pertes supplémentaires expérimentales, on 

constate que l’incertitude sur la mesure du couple est prépondérante. En effet, les données 

techniques du fabricant du couplemètre annoncent une incertitude de 0.1% de sa valeur 

nominale, à savoir (100 Nm), ce qui correspond à une incertitude de 0.1 Nm. Même à ce 

faible niveau d’incertitude, il s’est avéré que cette seule incertitude l’emporte sur celles des 

autres grandeurs mesurées. 

Sur la base de l’approche par bilan de puissance, la Figure 4.31 montre la comparaison 

entre les pertes supplémentaires en charge issues de la mesure et celles calculées en fonction 

de la puissance mécanique de sortie. L’incertitude de mesure sur ces pertes est indiquée par 

les barres d’incertitudes en bleu pour chaque point de fonctionnement. On remarque que les 

pertes supplémentaires calculées en simulation sont bien corrélées à celles mesurées et restent 

globalement dans les intervalles d’incertitudes pour tous les points de fonctionnement. 

 

Figure 4.31 Comparaison des pertes supplémentaires issues de la mesure et celles 

calculées en charge 

 

Pour chaque point de fonctionnement, les pertes supplémentaires correspondent au 

total des différences de pertes fer et par courants induits harmoniques dans la cage en 

fonctionnement en charge et à vide à la même tension d’alimentation. Cette décomposition est 

présentée à la Figure 4.32 dans le cas de la charge nominale de 6 kW et comparée aux pertes 

supplémentaires mesurées. On peut noter que, pour ce point de fonctionnement, la majorité 

des pertes est due à l’augmentation des pertes par courants induits harmoniques dans la cage 

qui représentent 65% des pertes supplémentaires. 
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Figure 4.32 Décomposition des pertes supplémentaires calculées à la charge nominale 

 

En appliquant la norme IEC 60034-2-1 [6] pour le calcul des pertes supplémentaires 

présentée au paragraphe 1.2.3, on aboutit à une valeur de pertes supplémentaires égale à 147.8 

W pour une charge nominale, soit pratiquement deux fois celle mesurée (69.6 W). Ceci peut 

s’expliquer par le fait que la norme suppose, que les moteurs de faible puissance sont à barres 

inclinées, ce qui augmente les pertes supplémentaires dues au flux d’inclinaison et aux 

courants inter-barres. 

4.2.4 Synthèse 

Ce paragraphe a été consacré à l’étude par une modélisation éléments finis du moteur 

à barres droites sur lequel une campagne de mesure a été effectuée. Différents points de 

fonctionnement à vide et en charge ont été considérés pour le calcul des pertes 

supplémentaires. Grâce à la caractérisation des échantillons des différentes parties du moteur 

(rotor, stator et barres), les pertes totales calculées en simulations concordent bien avec celles 

mesurées, notamment pour les pertes fer et supplémentaires. Ces dernières sont de l’ordre de 

8% par rapport aux pertes totales du moteur en charge nominale et sont dues en majorité à 

l’augmentation des pertes par courants induits harmoniques dans les barres. 
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4.3 Etude de la machine à barres inclinées 

De manière analogue, nous effectuons, dans ce paragraphe l’étude détaillée par 

modélisation numérique de la machine à barres inclinées. Les différentes pertes sont 

déterminées à vide et en charge pour aboutir aux pertes supplémentaires lesquelles sont 

comparées aux mesures. 

4.3.1 Calcul des pertes à vide 

Comme pour le cas précédent, la machine est alimentée par le réseau à travers un 

autotransformateur et la tension expérimentale est discrétisée pour constituer la grandeur 

source de la machine simulée. Toutes les simulations à vide sont également effectuées à la 

vitesse de synchronisme en utilisant la formulation A-φ. La Figure 4.33 illustre la distribution 

de l’induction magnétique au stator et au rotor calculée à tension nominale. 

  

    a     b 
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Figure 4.33 Distribution de l’induction magnétique à vide et sous tension nominale au 

stator (a) et au rotor (b) avec un zoom sur les dents rotoriques (c) 

 

D’un point de vue des grandeurs locales, on compare, sur la Figure 4.34, la force 

électromotrice issue d’une sonde de flux autour d’une dent statorique obtenue par simulation à 

celle mesurée à tension nominale. Les courbes concordent d’une manière satisfaisante et on 

peut remarquer qu’elles sont significativement plus lisses que dans le cas du moteur à barres 

droites (Figure 4.15) suite à la diminution des harmoniques par l’inclinaison. 

 

Figure 4.34 Comparaison des f.é.m. mesurée et simulée à vide issue d’une sonde de 

flux autour d’une dent statorique à tension nominale 

 

L’évolution temporelle du courant de phase calculé est montrée à la Figure 4.35 et 

comparée à la mesure avec une très bonne concordance (écart de 5% entre les valeurs 

efficaces). De même, les spectres harmoniques des deux formes d’ondes concordent pour la 

fréquence fondamentale et pour les ordres harmoniques 5 et 7, Figure 4.36. 
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Figure 4.35 Comparaison des évolutions temporelles des courants statoriques mesurée 

et simulée à vide à tension nominale 

 

 

Figure 4.36 Spectre harmonique des courants statoriques mesuré et simulé à vide à 

tension nominale 

 

Les valeurs efficaces du courant obtenues en simulation à vide sont ensuite comparées 

aux mesures en fonction de la tension d’alimentation, Figure 4.37. La différence relative entre 

les deux séries de valeurs varie de 5% à 18% pour U = 0.45 Un, ce qui est similaire au cas de 

la structure à barres droites. 
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Figure 4.37 Comparaison des courants statoriques de la machine mesurés et calculés à 

vide en fonction de la tension d’entrée 

 

Pour ce point de fonctionnement, les pertes par courants induits harmoniques dans la 

cage sont essentiellement dues aux harmoniques d’encoches statoriques. De par l’inclinaison 

des barres, elles sont évidemment très faibles comme montré dans la Figure 4.38. 

  

Figure 4.38 Densités de courants induits dans les barres et densité volumique de pertes à vide 

à tension nominale 

 

La Figure 4.39 présente les densités de pertes fer massiques au stator et au rotor. On 

peut remarquer qu’elles sont principalement concentrées à la surface des dents au rotor alors 

qu’elles sont mieux distribuées dans tout le volume statorique. Par ailleurs, l’inclinaison des 

barres induit une distribution non homogène de ces pertes suivant la longueur de la machine. 
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Figure 4.39 Densités massiques de pertes fer statoriques et rotoriques à vide à tension 

nominale 

 

Après avoir effectué les essais à vide sur le moteur à barres inclinées, la comparaison 

entre les pertes fer mesurées et celles simulées, pour différents niveaux de tension statorique, 

est présentée à la Figure 4.40. Les pertes calculées sont en deçà de celles mesurées de 10% à 

U = Un et jusqu’à 25% à U = 0.45 Un. Cet écart peut-être expliqué par la sous-estimation des 

pertes fer rotoriques. En effet, suite au procédé industriel mis en œuvre pour l’inclinaison et 

l’insertion des barres au rotor, les tôles rotoriques sont soumises à des contraintes mécaniques 

pouvant conduire à un impact non négligeable sur leurs propriétés magnétiques. Cet impact 

est particulièrement observable sur, notamment, l’augmentation des pertes par hystérésis [76]. 

Or, les échantillons de tôles caractérisés dans notre cas n’ont pas subi de modification de leurs 

caractéristiques électromagnétiques dues à l’inclinaison, les coefficients calculés et utilisés 

dans le modèle de pertes fer sous-estiment alors les pertes fer rotoriques mesurées. 
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Figure 4.40 Comparaison des pertes fer mesurées et calculées à vide en fonction de la 

tension d’entrée 

 

Enfin, la Figure 4.41 confronte les résultats des pertes fer mesurées et calculées à vide 

à tension nominale. Comme pour le moteur à barres droites, la majorité des pertes à vide est 

constituée de pertes fer statoriques (82%). 

 

Figure 4.41 Décomposition des pertes fer calculées à vide à tension nominale 

4.3.2 Calcul des pertes en charge 

Afin de quantifier les pertes supplémentaires, des calculs en charge pour le moteur à 

barres inclinées sont également effectués. La Figure 4.42 présente la comparaison des 

évolutions temporelles des courants statoriques mesuré et simulé à charge nominale. La 
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concordance entre les deux formes d’ondes et entre les deux spectres harmoniques (voir 

Figure 4.43) est très satisfaisante avec un écart de 2.5% entre les valeurs efficaces. 

 

Figure 4.42 Comparaison des évolutions temporelles des courants statoriques mesuré 

et simulé à charge nominale 

 

 

Figure 4.43 Spectre harmonique des courants statoriques mesuré et simulé à charge 

nominale 

 

Les valeurs efficaces des courants statoriques et les couples électromagnétiques 

mesurés et calculés pour différents points de fonctionnement en charge sont également 

illustrés sur la Figure 4.44 et la Figure 4.45. On peut noter la bonne concordance entre 

simulation et mesure avec des écarts n’excédant pas 5% pour les courants et 6% pour les 

couples sur toute la plage de fonctionnement. 
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Figure 4.44 Comparaison des courants statoriques mesurés et calculés en charge en 

fonction du glissement 

 

Figure 4.45 Comparaison des couples mesurés et calculés en charge en fonction du 

glissement 

 

Les densités de courants induits et de pertes volumiques dans les barres sont illustrées 

à la Figure 4.46 dans le cas de la charge nominale. On remarque que ces densités sont 

beaucoup plus importantes par rapport au fonctionnement à vide (18 W), mais demeurent 

inférieures à celles du moteur à barres droites, suite à la diminution des harmoniques 

d’encoches statoriques par l’inclinaison des barres. 
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Figure 4.46 Densités de courants induits dans les barres et densité volumique de pertes à 

charge nominale 

 

Une fois les pertes fer, par courants induits dans la cage et Joule statoriques calculées, 

la confrontation des pertes totales calculées à celles mesurées est effectuée pour différentes 

charges, Figure 4.47. On note que, à cause de la sous-estimation des pertes fer rotoriques 

précédemment observé à vide, les valeurs calculées sont légèrement en dessous des mesures 

(moins de 9% sur toute la plage de fonctionnement).  

 

Figure 4.47 Comparaison des pertes totales mesurées et calculées en charge en 

fonction du glissement 

 

Enfin, on procède, sur la Figure 4.48, à la comparaison de la mesure avec la 

décomposition des pertes électromagnétiques totales calculées à charge nominale (glissement 

4.8%). La différence est de l’ordre de 8% dont une grande partie est due aux pertes Joule 
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statoriques (43%). Les pertes par courants induits dans la cage ont diminué avec l’inclinaison 

des barres et ne constituent plus que 37% des pertes totales. 

 

 

Figure 4.48 Décomposition des pertes électromagnétiques calculées en charge 

nominale 

4.3.3 Calcul des pertes supplémentaires en charge 

Comme introduit précédemment, les pertes supplémentaires sont obtenues à partir de 

la différence des pertes mesurées en fonctionnement à vide et en charge. Comme dans le cas 

du moteur à barres droites, les incertitudes de mesures ont été calculées en utilisant la loi de 

propagation donnée par l’expression (4.4). Les pertes supplémentaires en charge mesurées et 

calculées sont comparées à la Figure 4.49 en fonction de la puissance mécanique de sortie. On 

remarque que les calculs sous-estiment les pertes supplémentaires, et ce, jusqu’à 27% pour le 

point de fonctionnement nominal. 
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Figure 4.49 Comparaison des pertes supplémentaires mesurées et calculées en charge 

 

En effet, comme constaté lors du fonctionnement à vide, les pertes fer rotoriques sont 

sous-estimées par rapport à celles mesurées. Ce phénomène est plus accentué en charge suite 

à l’augmentation des harmoniques, ce qui conduit à une sous-estimation des pertes 

supplémentaires. Ceci est d’autant plus significatif que, comme on peut le constater sur la 

Figure 4.50, l’augmentation des pertes fer, surtout rotoriques, entre les fonctionnements en 

charge et à vide, constitue la majeure partie des pertes supplémentaires dans le moteur à 

barres inclinées ; soit 82% à charge nominale. L’augmentation des pertes par courants induits 

harmoniques ne constitue, quant à elle, que 18% à l’inverse du moteur à barres droites. 

 

 

Figure 4.50 Décomposition des pertes supplémentaires calculées à charge nominale 
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L’application de la norme [6] pour le calcul des pertes supplémentaires donne une 

valeur égale à 140 W pour la charge nominale à comparer aux 94 W mesurés. La différence 

entre les deux valeurs est moins importante que dans le cas du moteur à barres droites, mais 

reste néanmoins relativement importante. Cela est probablement dû à l’isolation électrique des 

barres par rapport aux tôles rotoriques. Ainsi, les courants inter-barres sont négligeables et ne 

contribuent pas aux pertes supplémentaires, ce qui n’est pas le cas en général dans les moteurs 

à barres inclinées qui sont considérés par cette norme. 

4.3.4 Synthèse 

Dans ce paragraphe, le moteur à barres inclinées a été étudié par le biais d’une 

modélisation par éléments finis associée à une campagne de mesure à vide et en charge. Les 

pertes supplémentaires ont ainsi pu être déterminées par calcul et comparées aux mesures. Par 

ailleurs, l’échantillon utilisé pour l’identification des coefficients du modèle de pertes fer ne 

reflète pas les conditions réelles auxquelles sont soumises les tôles rotoriques, à savoir des 

contraintes mécaniques qui, très probablement, conduisent à une augmentation des pertes par 

hystérésis. Dans ce cadre, le modèle utilisé sous-estime les pertes fer rotoriques. Néanmoins, 

comme escompté, les pertes supplémentaires dans le cas du moteur à barres inclinées, de 

l’ordre de 11% des pertes totales, sont dues majoritairement à l’augmentation des pertes fer à 

l’inverse du moteur à barres droites pour lequel les pertes supplémentaires sont 

majoritairement dues à l’augmentation des pertes par courants induits harmoniques dans la 

cage. 

4.4 Etude dé l’influéncé dé l’inclinaison des 
barres 

Disposant des pertes supplémentaires mesurées dans les mêmes conditions sur les 

deux moteurs à barres droites et inclinées, il est possible de les comparer en fonction de la 

puissance de sortie (voir Figure 4.51). Sur la quasi-totalité de la plage de fonctionnement 

explorée, les pertes supplémentaires du moteur à barres inclinées sont supérieures de celles du 

moteur à barres droites. Ce phénomène, connu et appréhendé par les concepteurs de ce type 

de machine, trouve des explications plus concrètes au travers des simulations basées sur le 

modèle numérique. 
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Figure 4.51 Comparaison des pertes supplémentaires mesurées des deux moteurs à 

barres droites et inclinées en fonction de la charge 

 

Les calculs effectués sur les deux moteurs à barres droites et inclinées ont montré que 

la majeure partie des pertes supplémentaires est due à l’augmentation des pertes par courants 

induits harmoniques dans le cas de barres droites, alors qu’elle est due à l’augmentation des 

pertes fer rotoriques, notamment la contribution dynamique, dans le cas des barres inclinées. 

Pour étudier plus en détails l’influence de l’inclinaison des barres, une décomposition 

en série de Fourier des pertes par courants induits dans les barres au point de fonctionnement 

nominal, dans les cas des barres droites et inclinées, a été effectuée. La comparaison des deux 

résultats, présentée à la Figure 4.52, montre que l’inclinaison des barres diminue les pertes par 

courants induits dans les barres de 25% suite évidemment à l’atténuation de la variation de 

flux magnétique dans ces dernières. Ainsi, elles passent de 380 W à 305 W à la fréquence 

fondamentale et de 51 W à 18 W aux fréquences harmoniques. 
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Figure 4.52 Spectre harmonique des pertes par courants induits dans les barres en charge pour 

les moteurs à barres inclinées et droites 

 

Parallèlement, une décomposition en série de Fourier des pertes fer rotoriques au point 

de fonctionnement nominal, pour les moteurs à barres droites et inclinées, a également été 

effectuée, Figure 4.53. A l’inverse du résultat précédent, l’inclinaison des barres augmente 

considérablement les pertes fer rotoriques qui doublent pratiquement en passant de 38 W dans 

le moteur à barres droites à 72 W dans celui à barres inclinées. La majeure partie de ces pertes 

est due aux harmoniques d’encoches statoriques. Comme montré au paragraphe 1.2.2.4, 

l’inclinaison augmente les pertes fer rotoriques qui sont la conséquence du déphasage spatial 

entre les forces magnétomotrices statorique et rotorique non compensées aux deux extrémités 

du moteur. 
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Figure 4.53 Spectre harmonique des pertes fer dynamiques au rotor en charge pour les 

moteurs à barres inclinées et droites 

 

Ces résultats montrent que l’inclinaison des barres diminue bien les pertes par courants 

induits harmoniques mais augmente les pertes fer rotoriques d’une façon nettement plus 

importante. Ceci conduit, en fin de compte, à des pertes supplémentaires plus élevées dans les 

moteurs à barres inclinées dans les cas de faibles puissances comme l’est la machine étudiée 

de 6 kW.  

Par contre, l’inclinaison des barres atténue également les pertes par courants induits 

fondamentales (Figure 4.52). Ce qui conduit ainsi, dans le cas de moteurs de faible puissance 

où la contribution de ces dernières est beaucoup plus importante que celle des pertes fer, à une 

diminution globale des pertes totales par rapport à un moteur à barres droites, Figure 4.54.  

Par conséquent, dans le cas de moteurs de faible puissance, il est bénéfique d’incliner 

les barres pour diminuer les pertes totales et augmenter le rendement même si les pertes 

supplémentaires sont plus importantes. 
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Figure 4.54 Comparaison des pertes totales mesurées des deux moteurs à barres 

droites et inclinées en fonction de la charge 

4.5 Synthèse 

Dans ce chapitre, deux maquettes dédiées de moteurs asynchrones de 6 kW à barres 

droites et inclinées ont été considérées en vue d’étudier l’influence de l’inclinaison des barres 

sur les pertes totales en général et les pertes supplémentaires en particulier.  

La première partie a été consacrée à la présentation des deux machines et de leurs 

caractéristiques ainsi qu’à l’identification des paramètres des modèles grâce à la 

caractérisation des différents matériaux des machines étudiées.  

Ensuite, les deux structures ont été modélisées et une campagne de mesures a été 

menée pour déterminer les pertes supplémentaires des deux machines pour les différents 

points de fonctionnement. 

Enfin, une comparaison a été effectuée entre les pertes mesurées dans les 

configurations à barres droites et inclinées pour étudier l’influence de l’inclinaison des barres. 

Il a été mis en évidence que l’inclinaison diminue les pertes par courants induits harmoniques 

mais augmente les pertes fer rotoriques ce qui conduit à une augmentation des pertes 

supplémentaires. Toutefois, dans le cas des moteurs de faible puissance, les pertes totales 

restent plus faibles avec des barres inclinées, augmentant ainsi le rendement du moteur. 
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CONCLUSION GENERALE 

Les travaux de cette thèse ont eu comme principal objectif la détermination et la 

quantification des pertes supplémentaires en charge dans les moteurs électriques à travers un 

modèle de calcul basé sur la modélisation numérique par éléments finis. En effet, de par les 

phénomènes complexes mis en jeu ainsi que l’augmentation des harmoniques spatiaux et 

temporels en fonctionnement en charge des moteurs, la détermination des pertes 

supplémentaires par des formules analytiques n’est pas précise. D’un autre côté, la mesure des 

pertes supplémentaires en charge à l’aide des essais normalisés ne permet pas de discriminer 

les origines de ces pertes ni leurs contributions. L’intérêt de la modélisation numérique par 

éléments finis offre la possibilité d’identifier les origines (nature et localisation) de ces pertes 

et de quantifier leurs contributions, ce qui permet d’envisager une action visant à les réduire. 

En effet, la bonne connaissance de ces pertes permet soit d’adapter la structure afin de les 

réduire soit de prévoir un système de refroidissement adapté pour atteindre l’objectif d’une 

machine plus performante et plus efficace énergétiquement.  

Dans un premier temps, un état de l’art a été présenté sur les travaux les plus 

significatifs dans le domaine des pertes supplémentaires en charge, en explicitant les 

problématiques, les définitions et les différentes origines physiques. Ainsi, les pertes 

supplémentaires, définies comme la part des pertes totales non incluse dans les pertes 

conventionnelles mesurées, sont dues à l’augmentation des harmoniques en charge, par 

rapport au fonctionnement à vide, ce qui génère des pertes fer et par courants induits. 

Plusieurs études ont été réalisées, et le sont encore, pour quantifier et déterminer avec 

précision leurs origines, mais toutes ne sont pas encore connues à cause de la complexité du 

problème électromagnétique du moteur en charge. Ensuite, les essais expérimentaux des 

normes internationales pour la mesure et l’estimation des pertes supplémentaires, ainsi que la 

détermination de ces pertes à partir d’un pourcentage de la puissance d’entrée, ont été décrits. 

Enfin, les modèles de calcul des pertes fer et supplémentaires ont été présentés. Ces derniers 

sont basés sur la définition des pertes supplémentaires par les essais normalisés de bilans de 

puissances et de rotation inverse, ce qui les rend beaucoup plus précis comparés aux formules 

analytiques et empiriques. 

Le deuxième chapitre a décrit les modèles qui sont utilisés pour la modélisation des 

machines électriques par éléments finis et le calcul de leurs pertes. Les approches de calcul 
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des pertes fer et des pertes par courants induits, retenues dans ce mémoire, sont des 

procédures en post-traitement, notamment en se basant sur la décomposition par série de 

Fourier de l’induction magnétique et de la densité de courants induits. Il est alors possible de 

calculer les pertes supplémentaires, sur la base d’un bilan de puissance, et quantifier les 

différentes contributions. Pour valider les modèles de calcul de pertes, une machine synchrone 

à aimants permanents a été étudiée en fonctionnement générateur. Les résultats obtenus sont 

montré qu’ils sont suffisamment précis pour envisager le calcul des pertes supplémentaires 

selon la démarche proposée. Comme on pouvait le prédire, un calcul précis des pertes 

harmoniques nécessite de tenir compte du comportement tridimensionnel des courants induits 

et de l’induction magnétique ainsi que d’une caractérisation des matériaux aux fréquences de 

fonctionnement les plus élevées. Dans le cas d’un fonctionnement en moteur alimenté par un 

convertisseur statique, le calcul des pertes par courants induits dans les aimants a monté que 

celles-ci augmentent considérablement et ne sont plus considérées comme négligeables. Cet 

aspect requiert de prendre des précautions au niveau des aimants pour empêcher leurs 

échauffements et une éventuelle démagnétisation. Par ailleurs, une caractérisation des 

matériaux ferromagnétiques à hautes fréquences est nécessaire pour la mise en place d’un 

modèle qui puisse calculer les pertes fer aux fréquences de découpage dans les machines 

électriques.  

Dans le troisième chapitre, un moteur industriel de 500 kW a été étudié pour appliquer 

la procédure de calcul des pertes supplémentaires et identifier leurs origines. La première 

partie a été consacrée au calcul des pertes supplémentaires dues principalement aux flux de 

fuite d’extrémités qui constituent une des origines de ces pertes. La modélisation et l’étude de 

la machine en tenant compte des composants d’extrémités ont montré que des pertes par 

courants induits y sont générées mais qu’elles sont négligeables par rapport aux pertes totales 

de la machine en fonctionnement nominal. Par contre, elles peuvent être importantes dans le 

cas de sursaturation du circuit magnétique de la machine, engendrant une augmentation des 

flux de fuite passant par les parties conductrices d’extrémités. La démarche proposée pour le 

calcul des pertes supplémentaires, appliquée au moteur, a abouti à une valeur de pertes de 

1590 W, ce qui représente 0.3% de la puissance d’entrée. Elle est plus faible que la valeur de 

1.15% défini par la norme mais reste satisfaisante compte tenu des hypothèses de 

modélisation et du fait que les valeurs fixées par la norme majorent celles mesurées à l’aide 

des essais normalisés. Enfin, il est à noter que le calcul des pertes supplémentaires pour 

différentes charges a aussi montré que ces dernières augmentent en fonction du glissement.  
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La démarche utilisée dans cette partie pour calculer les pertes supplémentaires peut 

être appliquée pour tous les moteurs asynchrones. L’écart entre les pertes calculées et 

mesurées peut varier d’une machine à une autre suivant l’état de la structure, le point de 

fonctionnement et les hypothèses de modélisation retenues. Une modélisation géométrique 

assez proche de la réalité, une discrétisation fine du domaine et une caractérisation de tous les 

matériaux utilisés aux fréquences les plus élevées de fonctionnement, avec des modèles 

adaptés de calcul  de pertes, garantiraient une meilleure précision des pertes supplémentaires 

calculées.  

Dans la deuxième partie du troisième chapitre, une seconde origine des pertes 

supplémentaires a été investiguée, en l’occurrence le flux de fuite zig-zag. Ces flux sont 

associés à l’augmentation des harmoniques d’encoches rotoriques et statoriques en 

fonctionnement en charge. Ils induisent des pertes fer et par courants induits harmoniques 

dans le circuit magnétique et la cage rotorique lesquelles augmentent, comme le flux zig-zag, 

avec la charge pour devenir maximales à rotor bloqué. Une étude complémentaire a 

également été effectuée sur l’influence de l’ouverture d’encoche rotorique sur les flux de fuite 

zig-zag et les pertes qui leurs sont associées. Elle a montré que ces dernières augmentent avec 

l’augmentation de l’ouverture d’encoche rotorique en raison de la variation du flux perçu par 

les barres. Dans le cas d’une conception de moteurs performants et plus efficaces, l’étude 

effectuée devra être élargie à l’effet de ces pertes sur la durée de vie et le fonctionnement des 

machines ainsi qu’à l’évolution des pertes totales et des différentes grandeurs globales en 

fonction de l’ouverture d’encoche rotorique 

Dans le dernier chapitre, deux maquettes de moteurs asynchrones de 6 kW dédiées, à 

barres droites et inclinées, ont été considérées en vue d’étudier l’influence de l’inclinaison des 

barres sur les pertes totales en général et les pertes supplémentaires en particulier. Dans la 

première partie du chapitre, les deux structures ont été modélisées et une campagne de mesure 

a été menée pour déterminer les pertes supplémentaires des deux machines pour les différents 

points de fonctionnement. De manière générale, les pertes supplémentaires en charge 

calculées concordent bien avec celles mesurées, que ce soit dans le cas de la machine à barres 

droites comme dans celui des barres inclinées. Grâce à la démarche suivie pour le calcul de 

ces pertes, englobant la caractérisation des matériaux, la prise en compte de la géométrie 

tridimensionnelle et des hypothèses de modélisation, l’écart entre les valeurs calculées et 

mesurées reste en globalité dans la marge des incertitudes de mesure. Cet écart est plus 

significatif dans le cas de la machine à barres inclinées car l’effet des contraintes mécaniques 
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lors de l’inclinaison des tôles rotoriques n’est pas pris en compte dans la caractérisation des 

tôles rotoriques. Une comparaison a ensuite été effectuée entre les pertes mesurées dans les 

configurations à barres droites et inclinées pour étudier l’influence de l’inclinaison des barres. 

Il a été mis en évidence que l’inclinaison diminue les pertes par courants induits harmoniques 

mais augmente les pertes fer rotoriques, ce qui conduit à une augmentation des pertes 

supplémentaires. Toutefois, dans le cas des moteurs de faible puissance, les pertes totales 

demeurent plus faibles avec des barres inclinées, augmentant ainsi le rendement du moteur. Il 

serait intéressant, pour la suite, d’étudier l’influence de la valeur de l’inclinaison des barres 

sur les pertes supplémentaires et les pertes totales, ce qui permettra d’améliorer les 

performances des moteurs.  

Lors des travaux menés, trois origines des pertes supplémentaires ont pu être 

investiguées et quantifiées grâce à la modélisation numérique par éléments finis et aux 

modèles de calcul des pertes. Cependant, outre les flux d’extrémités, les flux de zig-zag et les 

flux d’inclinaison, les courants inter-barres dans les moteurs à cage inclinée constituent 

également une autre origine de pertes supplémentaires en charge aussi importante que les 

autres. Des études ont d’ores et déjà été effectuées pour les investiguer mais leurs 

quantifications restent imprécises suite aux hypothèses simplificatrices pour prendre en 

compte les résistances de contact entre les barres et le rotor. La mesure et le calcul, à l’aide 

d’une modélisation par éléments finis, des courants inter-barres et de la résistance de contact, 

amélioreront la précision de la détermination des pertes supplémentaires dans les moteurs à 

barres inclinées, sans isolant entre les barres et les tôles rotoriques. 
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ANNEXES 

Annexe 1 Schéma de bobinage de la MSAP 
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Annexe 2 Schéma de l’instrumentation du stator de la MSAP 
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Annexe 3 Caractéristiques des aimants N38SH 
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Annexe 4 Schéma de bobinage des maquettes et sondes de 
flux du stator 
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Annexe 5 Sondes de flux au rotor des maquettes 
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Annexe 6 Calcul de l’inductance cyclique des têtes de bobines 

Dans ce paragraphe, les inductances cycliques des têtes de bobines du moteur 500 kW 

vont être calculées grâce au calcul par éléments finis et comparées aux formules analytiques 

de Pyrhonen pour les valider. 

D’après Pyrhonen [75], les inductances cycliques des têtes de bobines peuvent être 

déterminées avec l’équation suivante : 

(L − M) =
4m

Q
qN2μ0(2lewλlew +𝑊𝑒𝑤𝜆𝑤) 4.5 

où m est le nombre de phases, Q est le nombre d’encoches statoriques, q est le nombre 

d’encoches statoriques par pôle et par phase, N est le nombre de spire par encoche, λlew et λw 

sont les facteurs de perméance qui dépendent de la disposition géométrique des conducteurs 

statoriques et rotoriques. 

Dans le cas du moteur étudié, en appliquant cette formule, l’inductance cyclique des 

têtes de bobines obtenue est égale à 8.067 mH. 

De plus, pour calculer les inductances cycliques des têtes de bobines, à travers les 

simulations par éléments finis, deux méthodes peuvent être utilisées. La première consiste à 

imposer des courants continus de somme nulle dans les trois phases statoriques, par exemple 

I1 = 2A, I2 = ˗1A et I3 = -1A. Ensuite, on peut exprimer l’énergie dans le système en fonction 

des inductances et des courants du bobinage statorique comme suivant : 

W = 
1

2
∑∑LijIiIj

3

j=1

3

i=1

= 
1

2
(L1I1

2 + L2I2
2 + L3I3

2 +M12I1I2 +M13I1I3 +M23I2I3) 4.6 

où W est l’énergie du système, L est l’inductance propre et M est l’inductance mutuelle. 

En supposant que les inductances propres de chaque phase sont les mêmes et égales à 

L et de même toutes les mutuelles sont égales à M, on peut déduire l’inductance cyclique 

d’une phase statorique : 

(L − M) =  
W

I2
2 + I3

2 + I2I3
 4.7 

Ainsi, à partir des simulations on peut calculer la valeur de l’énergie du système 

composé du moteur sans la partie rotorique, pour déduire l’inductance cyclique du bobinage 

statorique sans l’influence de l’inductance des barres et de l’anneau rotoriques. Par ailleurs, 

pour calculer l’inductance cyclique des têtes de bobines d’une phase statorique, seule 
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l’énergie à l’extérieure du stator est nécessaire. Pour y faire, différentes simulations avec 

différentes profondeurs du stator sont réalisées. A partir des valeurs d’énergie obtenues, on 

performe une extrapolation linéaire jusqu’au point représentant la profondeur nulle. Ceci nous 

permet de calculer l’énergie extérieure et de déduire l’inductance cyclique des têtes de 

bobines. La Figure 4.55 montre les 4 valeurs d’énergie obtenues pour 4 profondeurs 

différentes. Suite à une extrapolation linéaire, on trouve une énergie égale à 0.02575 J au 

point zéro et on déduit la valeur de l’inductance cyclique des têtes de bobines égale à 8.58mH. 

 

Figure 4.55 Energie du système en fonction de la profondeur du stator modélisé 

 

D’un autre côté, la deuxième méthode calcule directement l’inductance cyclique (L-

M) d’un bobinage statorique en imposant un courant continu seulement dans la phase 1, et en 

calculant l’inductance propre (L) de cette phase et les mutuelles (M) par rapport aux deux 

autres phases. 

L =  N1
φ1

I1
              M =  N2

φ12

I1
  ou  M =  N3

φ13

I1
   4.8 

où φ1 est le flux dans la phase 1 et φ12 est le flux de la phase 1 aperçut par la phase 2. 

La Figure 4.56 montre les inductances cycliques du bobinage statorique calculées pour 

différentes profondeurs du stator et en utilisant les deux cas de mutuelles qui donnent des 

résultats similaires. De plus, en extrapolant aussi à zéro en suivant le même raisonnement que 

la première méthode, on obtient l’inductance cyclique des têtes de bobines qui est égale à 

8.56mH. 
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Figure 4.56 Inductance cyclique du bobinage statorique en fonction de la profondeur 

du stator modélisé 

 

On peut remarquer que les valeurs des inductances cycliques des têtes de bobines pour 

les deux méthodes sont très proches et concordent avec celle obtenue par la formule 

analytique de Pyrhonen. 
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Annexe 7 Calcul de l’inductance des têtes de barres et 
anneaux 

Dans ce paragraphe, les inductances cycliques des têtes de barres et des anneaux du 

moteur 500 kW vont être calculées en utilisant les formules analytiques de Pyrhonen. 

D’après Pyrhonen [75], l’inductance des têtes de barres peut être déterminée avec 

l’équation suivante : 

Lbarres =
1

3

Qr
msp2

μ0(lbarres − ls
′ ) 4.9 

où ms est le nombre de phases statoriques, Qr est le nombre d’encoches rotoriques, p est le 

nombre de paires de pôles, lbarres est la longueur totale des barres et ls
′  est la longueur effective 

magnétique de la machine, avec  ls
′ = lbarres + 2δ et δ l’épaisseur de l’entrefer. 

Dans le cas du moteur étudié, en appliquant cette formule, l’inductance des têtes de 

barres obtenue est égale à 0.14 μH. 

D’autre part, l’inductance des anneaux peut être déterminée avec l’équation suivante : 

Lanneaux =
1

3

Qr
msp2

μ0 (υ
πDr

′

2p
) 4.10 

où Dr
′  est le diamètre moyen de l’anneau de court-circuit et υ est un facteur qui est égale à 

0.36 pour p=1 et 0.18 pour p > 1. 

Dans le cas du moteur étudié, en appliquant cette formule, l’inductance des anneaux 

obtenue est égale à 0.018 μH. 
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