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Résumé 

La prise en compte des pertes fer dans les machines électriques est une étape cruciale 

lors du processus de conception. L’objectif de ce travail a donc été de valider 

l’implémentation d’un modèle de pertes fer tout en effectuant une modélisation précise des 

machines électriques étudiées. Le choix s’est porté sur l’utilisation de modèles de calcul des 

pertes en post-traitement d’un code par éléments finis. Ainsi, différents modèles analytiques 

ont été comparés en régime sinusoïdal et non sinusoïdal (sans cycles mineurs) en termes de 

précision, afin de choisir le plus adapté pour une implantation dans code_Carmel. Par ailleurs, 

nous avons montré que la prise en compte des cycles mineurs peut être améliorée en 

remplaçant le terme classique de Steinmetz par un modèle d’hystérésis ou par un modèle 

analytique adapté. L’implémentation et la précision du modèle analytique ont été évaluées 

d’abord sur des systèmes simples puis sur plusieurs machines tournantes. La comparaison des 

résultats simulés avec les mesures issues des essais à vide montre une bonne concordance et 

démontre la capacité du modèle à estimer les pertes fer avec une bonne précision pour une 

large gamme de machines électriques et pour les deux types d’alimentations utilisés 

(sinusoïdale et MLI). 

 

 

Mots-cles : pertes fer, hystérésis, modèle analytique, machines électriques, méthode des 

éléments finis, validation expérimentale. 
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Abstract 

Taking into account the iron losses in electromechanical machines is a crucial step 

during the design process. The aim of this study was to validate the implementation of an iron 

loss model and at the same time perform an accurate modelling of the electrical system. Our 

choice was to use models at the post-processing stage of a finite element code. Thus, four 

analytical models were compared for, sinusoidal and non-sinusoidal supply, (without minor 

cycles) in terms of accuracy, in order to choose the most suitable to be implanted in 

code_Carmel. We have shown that the inclusion of minor loops can be improved by replacing 

the classical Steinmetz term by a hysteresis model or by a suitable analytical model. The 

implementation and the accuracy of the analytical model were evaluated first on simple 

systems, and also on several rotating machines. Comparison of the simulated results with 

measurements showed good agreement and demonstrated the ability of the model to estimate 

the iron losses with good accuracy for a wide range of electrical machines and for different 

supply (sinusoidal and PWM). 

 

 

Key words: iron loss, hysteresis, analytical model, electrical machines, finite element 

method, experimental validation. 
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Introduction gé né ralé 

La préservation de l’environnement constitue aujourd’hui l’un des enjeux primordiaux 

de notre société. Cela se traduit, entre autres, par une limitation et une atténuation des rejets 

de gaz et par une utilisation rationnelle et efficace des énergies.  

Les émissions de gaz à effet de serre, largement nocifs pour l’environnement, ont été 

les premiers à faire l’objet d’une prise de conscience et de directives tendant à les limiter. Le 

protocole de Kyoto avait pour consigne, pour les pays l’ayant ratifié, une réduction des 

émissions de CO2 de 5,2 % sur la période 2008 – 2012 par rapport aux années ’90. En France, 

les gaz à effet de serre produits chaque année sont estimés à environ 416,6 millions de tonnes, 

ce qui nous situe à la huitième position parmi les pays les plus émetteurs [2]. Toutefois, le 

contenu CO2 du kWh électrique produit en France reste très inférieur à la moyenne 

européenne et diverses mesures sont prises pour réduire encore plus ces émissions. Ainsi, la 

France a souscrit aux objectifs du plan européen dit « 20-20-20 » qui a pour but, à l’horizon 

2020, 20 % de réduction de CO2, 20 % d’économies d’énergie et 20 % d’énergie de sources 

renouvelables. Par ailleurs, elle s’est engagée dans une démarche de réduction de son intensité 

énergétique (ratio énergie/PIB) par la mise en place d’un système réglementaire de Certificats 

d’Economies d’Energie. 

Dans ce contexte, l’un des gisements d’économie d’énergie est celui de l’utilisation de 

machines électriques performantes et efficaces énergétiquement. En effet, ces dernières sont 

largement présentes dans l’industrie et dans les applications domestiques et représentent, en 

Europe, 70 % de la consommation électrique industrielle et 33 % de la consommation 

électrique dans le tertiaire [3]. Quelques pourcents d’amélioration du rendement des machines 

électriques se traduiraient par une économie considérable d’énergie fossile. Aussi, une volonté 

d’amélioration des rendements de ces machines est de plus en plus affichée. Outre les 

recommandations classiques, la pression réglementaire est désormais croissante pour 

l’efficacité énergétique des systèmes avec notamment la réglementation européenne sur l’éco-

conception des moteurs électriques asynchrones qui impose depuis 2011 un niveau de 

rendement minimum IE2 et un niveau minimum IE3 à partir de 2015 (selon la définition des 

niveaux de rendement de la norme CEI 60034-30-1). Pour atteindre ces objectifs, il faut 

concevoir des machines avec des pertes limitées lors de leur exploitation dans un 

environnement industriel, ce qui est de plus en plus synonyme d’un fonctionnement à vitesse 

variable et donc avec une alimentation par le biais de convertisseurs statiques. 
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Ainsi, bien que les machines électriques aient atteint des performances élevées grâce 

au savoir-faire des constructeurs, basé principalement sur l’expérience, il subsiste une marge 

de manœuvre non négligeable pour en améliorer l’efficacité énergétique. En règle générale, 

les convertisseurs électromécaniques sont fabriqués à base de matériaux ferromagnétiques 

afin d’assurer une induction magnétique élevée avec un champ magnétique minimal dans le 

but de réduire la taille de la machine et/ou d’augmenter son efficacité. Toutefois, la variation 

du flux magnétique dans le temps induit un dégagement de chaleur dans le circuit magnétique 

dont l’origine est principalement imputable aux pertes fer. Ces dernières non seulement 

grèvent le rendement de la structure mais peuvent également induire des points chauds qui 

constituent des sources potentielles d’avaries. Ces pertes sont souvent amplifiées lors de 

l’utilisation de convertisseurs statiques pour l’alimentation des machines électriques de par le 

contenu harmonique élevé associé aux grandeurs d’alimentation. 

Aujourd’hui, dans le domaine du génie électrique, on dispose d’outils performants 

pour la modélisation des systèmes électromagnétiques. Grâce à des méthodes numériques, 

telles que la méthode des éléments finis, il est possible d’étudier et de quantifier les 

performances globales des systèmes avec une géométrie complexe avant même de les 

fabriquer. Toutefois, même si la modélisation est devenue un outil important dans la 

conception des produits, des améliorations restent encore à apporter à cet outil afin de le 

rendre apte à quantifier les rendements de la manière la plus précise possible tout en évitant 

des temps de calculs prohibitifs. Dans le cas des machines électriques, l’augmentation du 

rendement passe d’abord par une bonne estimation des pertes dès la phase de conception afin 

d’agir sur les paramètres pouvant les atténuer. 

Dans cet objectif, il faut distinguer les différents types de pertes qui existent dans les 

machines électriques : 

 les pertes par effet Joule dans les enroulements de la machine, 

 les pertes mécaniques (frottements et effets aérodynamiques), 

 les pertes fer, dans le circuit magnétique, qui représentent la somme des pertes 

par hystérésis, par courant de Foucault et les pertes dites « excédentaires ». 

 

Du point de vue électromagnétique, la conception de machines performantes requiert 

donc une approche plus fine dans la description des phénomènes mis en jeu, et notamment les 

pertes fer. Il existe néanmoins des difficultés dans l’estimation de ces pertes : la finesse du 

modèle de pertes qui sera employé, l’incertitude relative à la charactérisation des matériaux, 

les incertitudes introduites par la discrétisation du système et aussi la dégradation des 

propriétés magnétiques des tôles lors du processus de fabrication. 
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Dans ce contexte, l’objectif de la présente thèse, réalisée dans le cadre d’une allocation 

de recherche co-financée par la Région Nord-Pas-de-Calais et EDF R&D (Département 

Technologie et Modélisation des Infrastructures du Système Electrique), est de doter le code 

de calcul du laboratoire, code_CARMEL, d’une procédure permettant de quantifier les pertes 

fer. Le but est de pouvoir utiliser la modélisation numérique comme outil de référence pour 

l’aide à la conception des motorisations électriques performantes destinées à de futurs 

équipements d’éco-efficacité énergétique. Ces travaux font partie du pôle de recherche 

appliquée MEDEE (Maîtrise Energétique Des Entraînements Electriques) et constituent 

l’opération 7 de l’axe MEDEE 2 intitulé « Diagnostic Electromagnétique par Modélisation 

Numérique ». 

 

Le manuscrit de thèse est divisé en trois chapitres. Le premier, intitulé 

« Problématique des pertes fer et état de l’art », se focalise sur les matériaux magnétiques. 

Dans un premier temps, les différentes grandeurs magnétiques, qui seront utiles par la suite, 

sont introduites avant de présenter les divers phénomènes associés au processus d’aimantation 

et aux sources des pertes fer. Dans une seconde partie, nous exposerons une synthèse non 

exhaustive de l’influence des différents procédés de fabrication sur les propriétés 

magnétiques. Enfin, un état de l’art relatif aux différents modèles des pertes fer qui existent 

dans la littérature scientifique sera dressé. A l’issue de cette étude, nous introduirons 

l’approche qui sera adoptée dans le cadre de ces travaux en justifiant le choix retenu. 

Le deuxième chapitre porte sur les différents modèles qui seront retenus et utilisés 

pour l’étude de machines tournantes. Il débute par la présentation synthétique des équations 

de Maxwell et de la méthode des éléments finis (E.F.). Ensuite, nous passerons en revue 

plusieurs modèles analytiques de quantification des pertes fer en comparant leur performance 

dans le cadre de cas tests, afin de choisir le modèle le plus adapté pour être implanté en post-

traitement du code_Carmel. Le modèle d’hystérésis de Preisach sera également présenté en 

mettant l’accent sur les différentes méthodes d’identification. Cette étude nous permettra 

ensuite de développer un modèle analytique capable de prendre en compte les cycles mineurs 

introduits au travers des alimentations par convertisseurs statiques. La dernière partie de ce 

chapitre est dédiée à la validation de la procédure implantée par l’étude d’un convertisseur 

électromagnétique sans entrefer, à savoir un transformateur triphasé. Les résultats de 

simulation seront comparés aux essais à vide en régimes sinusoïdal et non sinusoïdal. 

Le dernier chapitre est consacré à l’étude des machines électriques tournantes. Le 

modèle analytique mis en œuvre en post-traitement du code de calcul par E.F. sera validé sur 
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trois types de machines, à savoir : une maquette d’un turbo alternateur de 26,7 kVA, une 

machine asynchrone à cage d’écureuil de 5,5 kW et une maquette de moteur asynchrone à 

rotor massif de 30 kW. Pour chacune de ces machines, nous présenterons le banc d’essai 

utilisé pour la mesure des différentes grandeurs globales et locales qui sont utilisées pour 

valider le modèle numérique des machines. 
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1. Problé matiqués dés pértés fér ét é tat 
dé l’art 

Dans le contexte actuel de développement de dispositifs respectant des critères en 

termes de développement durable et d’efficacité énergétique, les axes de recherche portant sur 

la nécessité d'économiser l'énergie, l'utilisation efficace des matériaux dans les dispositifs 

électriques et le développement de nouveaux matériaux ayant des propriétés supérieures sont 

d'une importance capitale. Les récents progrès dans l'industrie électrotechnique sont dus, en 

grande partie, à l'amélioration de la technologie de fabrication des matériaux magnétiques. 

Les machines électriques tournantes et statiques, de toutes tailles, sont généralement 

construites avec des matériaux magnétiques doux (tôles). Pour un dimensionnement adéquat, 

il est important d’avoir une bonne connaissance des propriétés de ces tôles magnétiques. En 

effet, le matériau magnétique représente le cœur de fonctionnement d’une machine électrique 

et les propriétés du matériau, comme la loi de comportement magnétique B(H) et les pertes 

fer, influencent les performances et l’efficacité de la machine. 

Dans ce chapitre, nous allons, dans un premier temps, introduire les définitions des 

différentes grandeurs magnétiques qui vont nous permettre d’expliquer la physique du 

matériau magnétique. Dans un second temps, les mécanismes à l’origine des pertes fer seront 

décrits à partir de la théorie de Bertotti. Ensuite, les principales difficultés liées à l'estimation 

de ces pertes fer dans une machine électrique seront présentées. Dans une dernière partie, 

nous allons traiter les principaux modèles utilisés pour estimer ces pertes et presenter 

l’approche que nous avons choisie pour les présents travaux. 

1.1 Les matériaux magnétiques 

1.1.1 Grandeurs magnétiques 

Un échantillon de matière est fondamentalement décrit, du point de vue des propriétés 

magnétiques, comme un ensemble de moments magnétiques, résultant du mouvement des 

électrons. Classiquement, les électrons en orbite autour du noyau atomique sont dotés d’un 

moment magnétique appelé aussi moment orbital m=-(e/2me)L, où e et me sont 

respectivement la charge et la masse de l’électron et L est le moment angulaire. En plus de ce 
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moment magnétique orbital, les électrons possèdent un moment magnétique intrinsèque 

appelé moment magnétique de spin. On définit ainsi le moment magnétique d’un atome 

comme la somme vectorielle de ces deux moments. 

À l’échelle macroscopique, un élément de volume de matière magnétique est un 

ensemble de moments magnétiques et on peut définir l’aimantation M  [A/m] du matériau 

telle que : 

v



M

M  1.1 

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  est écrite de cette manière : 

)(0 MHB    1.2 

où 0 = 4π10
-7

 [H/m] est la perméabilité magnétique du vide. Dans le vide l’aimantation M  

étant nulle, la relation B = 0 H  permet de considérer l’induction et le champ magnétique 

comme des quantités équivalentes, car simplement liées par la constante de proportionnalité

0 . En présence de matière magnétique, la contribution 0 M  reflète la réponse du matériau 

à une sollicitation extérieure. Cette contribution est appelée polarisation magnétique J, 

quantité ayant la même unité que B [T] et les mêmes propriétés que l’aimantation M . 

L’équation (1.2) s’écrit alors classiquement sous la forme suivante: 

JHB  0  1.3 

La loi de comportement magnétique peut également s’exprimer comme : 

HB r0  et HM   1.4 

où r et  sont la perméabilité relative et la susceptibilité magnétique qui sont liées par 

l’équation suivante : 

 1r  1.5 

Sur la base de cette représentation générale du comportement magnétique, il est 

possible de décrire le comportement des trois grandes catégories de matériaux magnétiques : 

les matériaux paramagnétiques, diamagnétiques et ferromagnétiques. Dans la suite, nous 

allons exposer d’une manière succincte les propriétés magnétiques de chaque catégorie de 

matériaux. 
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1.1.2 Classification des matériaux magnétiques 

1.1.2.1 Le diamagnétisme 

Le diamagnétisme se traduit par l’apparition au sein de la matière d’un champ 

magnétique opposé au champ appliqué. Son origine est la modification du mouvement orbital 

des électrons autour du noyau atomique suite à l’application d’un champ magnétique 

extérieur. Par conséquent, l’aimantation diamagnétique est présente dans toutes les matières, 

mais sa part dans l’aimantation totale reste très faible par rapport à d’autres types 

d’aimantation. Parmi les matériaux diamagnétiques (qui présentent seulement une aimantation 

diamagnétique), on peut citer les éléments Cu, Au, Ag, Zn, Pb, etc. 

Ces matériaux ont alors une susceptibilité magnétique négative, indépendante de la 

température, de l’ordre de 10
-5

. Par conséquent, la loi de comportement de ce type de matériau 

peut être assimilée à celle du vide dans le cadre de l’étude des machines électriques. 

1.1.2.2 Le paramagnétisme 

Du point de vue microscopique, le paramagnétisme est lié à l’existence d’un moment 

magnétique permanent qui peut être porté par des atomes ou des molécules. En l’absence d’un 

champ magnétique extérieur, les moments magnétiques sont orientés de manière aléatoire en 

raison de l’agitation thermique, le matériau ne présente donc pas d’aimantation spontanée. 

Les matériaux paramagnétiques (par exemple Al, Cr, Mn, Na) présentent toutefois une 

susceptibilité magnétique faible, mais positive, de l’ordre de 10
-3

 à 10
-5

. La loi de 

comportement de ces matériaux peut alors être considérée comme linéaire et proche de celle 

du vide pour les domaines d’application en électrotechnique. 

1.1.2.3 Le ferromagnétisme 

Dans le cas du ferromagnétisme, à l’échelle microscopique, les moments magnétiques 

de spin présentent un fort couplage. Ainsi, à l’échelle d’un domaine de Weiss (que l’on 

définira plus loin dans le mémoire), il existe une aimantation même en l’absence de champ 

extérieur, l’aimantation étant alors qualifiée de spontanée. Celle-ci est due au fait que les 

moments atomiques ont tendance à s’aligner spontanément et parallèlement les uns aux 

autres, réalisant une mise en ordre que l’on peut comparer à la mise en ordre géométrique 

caractéristique de l’état solide. 
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Il faut rappeler que la théorie du paramagnétisme considère que les atomes sont 

indépendants les uns des autres, ce qui n’est pas le cas pour le ferromagnétisme. En effet, il 

existe une énergie d’échange entre les moments magnétiques portés par les atomes qui ont 

tendance, par effet collectif, à s’aligner suivant la même direction. L’énergie d’échange peut 

être écrite, en tenant compte des moments magnétiques Si et Sj de deux atomes voisins, sous 

la forme suivante:  

jiijij SSJ2W   1.6 

Dans cette expression, proposée par Heisenberg, ijJ  est l’intégrale d’échange. La valeur de ce 

facteur de couplage favorise l’apparition d’un ordre ferromagnétique si ijJ >0 ou d’un ordre 

antiferromagnétique si ijJ <0. Dans le cas d’un matériau ferromagnétique, l’aimantation tend à 

s’orienter le long des directions privilégiées (direction de facile aimantation) déterminées par 

la structure cristalline ou par la forme de l’échantillon. Pour modifier la direction d’un 

moment magnétique, on peut soit appliquer un champ magnétique, soit apporter de l’énergie 

en augmentant la température. Il faut noter que l’augmentation de la température au-dessus 

d’une température seuil, appelée température de Curie, conduit à un effondrement réversible 

de l’aimantation spontanée qui rend le système paramagnétique. 

Les matériaux ferromagnétiques (par exemple Fe, Co, Ni et leurs alliages) présentent 

une susceptibilité importante de l’ordre de 10
3
 et sont les principaux matériaux utilisés dans 

les dispositifs de conversion d’énergie en électrotechnique. On peut encore subdiviser les 

matériaux ferromagnétiques en deux groupes : les matériaux doux et les matériaux durs 

(aimants permanents). Les matériaux magnétiques doux peuvent être aimantés facilement 

avec des champs magnétiques faibles ; ils sont utilisés dans les machines électriques pour 

concentrer et canaliser le flux magnétique. À des fréquences industrielles, on utilise 

généralement des tôles FeSi d’épaisseur comprise entre 0,35 et 0,65mm et pour des 

fréquences au-delà de 10 kHz, on emploie les matériaux amorphes qui ont une induction à 

saturation, une épaisseur et des pertes moins importantes que celles des tôles 

conventionnelles. Les matériaux magnétiques durs (aimants permanents) sont utilisés comme 

source de champ magnétique dans les machines électriques.  

Dans ce mémoire, nous nous intéressons uniquement aux matériaux ferromagnétiques 

doux. 
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1.1.3 Configuration en domaines magnétiques 

La première théorie moderne du ferromagnétisme, qui reste valable jusqu'à 

aujourd’hui, a été proposée par Pierre Weiss en 1906-1907 [4], [5] et les premiers travaux 

expérimentaux ont été menés dans les années 1930. En effet, à l’échelle macroscopique, 

l’aimantation spontanée, observée à l’échelle microscopique, disparaît. La théorie de P. Weiss 

explique l’existence d’un état désaimanté et stipule qu’un matériau ferromagnétique est 

subdivisé en plusieurs domaines appelés domaines de Weiss à l’intérieur desquels 

l’aimantation est uniforme et alignée selon une même direction pour chaque domaine mais 

différente d’un domaine à l’autre. Ces domaines sont séparés par des parois (parois de Bloch) 

dont l’épaisseur est beaucoup plus petite que la taille du domaine, de quelques centaines à 

quelques milliers d’Angstrom. Dans ces parois, l’orientation de l’aimantation varie 

rapidement d’une direction dans un domaine vers une autre dans le domaine voisin. 

1.1.3.1 Domaines de Weiss 

Dans le paragraphe 1.1.2.3, on a introduit la notion d’énergie d’échange entre les 

moments magnétiques des atomes voisins qui, malgré l’agitation thermique, permet aux 

moments magnétiques de s’aligner. Cela implique que le moment global du système serait le 

moment de saturation. Toutefois, il existe encore deux types d’énergie qui viennent s’opposer 

à l’énergie d’échange : l’énergie magnétostatique et l’énergie d’anisotropie 

magnétocristalline. C’est l’apparition des domaines de Weiss dans le corps ferromagnétique 

qui permet de minimiser efficacement la somme des trois types d’énergie magnétique. 

L’énergie d’anisotropie 

Dans une structure cristalline, il existe des directions de facile aimantation selon 

lesquelles l’énergie nécessaire pour aimanter le matériau est moins importante que pour les 

autres directions. Par exemple, pour un échantillon monocristallin, si le champ d’excitation est 

appliqué suivant l’axe de facile aimantation, la polarisation J atteint presque instantanément la 

valeur de saturation. 
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Figure 1.1 Comportement de la polarisation J lors d’application d’un champ H 

En revanche, si on applique un champ d’excitation sur un axe différent de celui de 

facile aimantation, la polarisation J ne subit pas le même comportement que dans le cas 

précédent. Comme illustré sur la Figure 1.1a, si on applique un champ suivant une direction 

hors de l’axe de facile aimantation, les matériaux se polarisent dans un premier temps suivant 

l’axe de facile aimantation le plus proche. Dans ce cas, suivant l’axe d’application du champ 

magnétique, la contribution d’aimantation correspond à la projection de la polarisation sur ce 

même axe. Si l’amplitude du champ magnétique continue de croitre, on observe une rotation 

de la polarisation J et une augmentation lente de la projection sur l’axe d’application du 

champ qui se rapproche du niveau de saturation (Figure 1.1b). Le champ nécessaire pour faire 

quitter la direction de la polarisation s’appelle « champ d’anisotropie ». Ensuite, si on 

continue à accroître le champ magnétique, la polarisation s’alignera avec le champ 

magnétique et le matériau sera saturé suivant la même direction que celle du champ 

d’excitation (Figure 1.1c). Par conséquent, l’énergie volumique nécessaire pour atteindre la 

saturation suivant une direction autre que la direction de facile aimantation sera plus élevée. 

L’énergie magnétostatique 

Cette énergie résulte des interactions magnétiques entre les moments magnétiques, 

puisque chaque moment magnétique est soumis à un champ local créé par l’ensemble des 

autres moments magnétiques. P. Brissonneau [6] a proposé une expression pour l’énergie 

magnétostatique en représentant la matière aimantée comme un ensemble de moments 

magnétiques dans le vide. 

dv
V '

2

1
W

m
M.H  1.7 

où V est le volume du système et H’ le champ local. En l’absence de champ extérieur, H’ est 

dû à l’existence du champ démagnétisant créé par les moments de la structure. Ceux-ci sont la 
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conséquence de l’apparition des masses magnétiques fictives au sein du matériau à cause de la 

divergence locale de l’aimantation. 

 

Figure 1.2 a) Système avec aimantation uniforme b) Structure fractionnée en deux domaines 

avec aimantations antiparallèles. 

Sur la Figure 1.2a, la présence des pôles magnétiques fictifs donne naissance à un 

champ magnétique qui, d’après l’équation 1.7, va introduire une énergie magnétostatique 

significative. En revanche, comme les moments magnétiques sont alignés selon une seule 

direction, la direction de facile aimantation, l’énergie d’échange et l’énergie d’anisotropie 

sont minimisées. Dans la deuxième configuration (Figure 1.2b), la structure est divisée en 

deux domaines avec des moments magnétiques antiparallèles. Le champ magnétique se 

reboucle alors dans les parties extrêmes des domaines, limitant ainsi le champ magnétique par 

rapport à la première configuration. Par conséquent, cette configuration minimise l’énergie 

magnétostatique mais l’énergie d’échange augmente parce qu’il existe des moments 

antiparallèles à l’interface entre les domaines. Par ailleurs, la contribution de l’énergie 

d’anisotropie favorise l’orientation des moments magnétiques suivant une direction 

privilégiée du cristal pour minimiser l’énergie globale du système. 

 

Ainsi, de façon globale, l’énergie totale du matériau (somme des trois contributions 

pré-citées) est minimisée par la division du matériau en domaines de Weiss. La taille de ces 

domaines varie en fonction du matériau et de la qualité métallurgique. L’ordre de grandeur 

des domaines peut aller de quelques dizaines de nanomètres à quelques centaines de microns. 

1.1.3.2 Parois de Bloch 

Comme mentionné au précédent paragraphe, un matériau ferromagnétique est 

subdivisé en plusieurs domaines. Cette structure fait apparaître des zones de transition (parois 
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de Bloch) entre les domaines voisins où l’orientation des moments magnétiques bascule d’une 

orientation d’un domaine vers une autre dans le domaine voisin. 

 

Figure 1.3 Rotation des moments magnétiques entre deux domaines à 180° 

Comme illustré sur la figure ci-dessus, le changement d’orientation des moments 

magnétiques n’est pas brutal et se fait de manière progressive dans l’épaisseur de la paroi. 

Ainsi, l’énergie d’échange nécessaire pour une transition progressive est moindre par rapport 

à une transition brutale [6]. L’énergie d’échange évolue donc d’une manière inversement 

proportionnelle à la taille de la paroi. Toutefois, si on raisonne en termes d’énergie 

d’anisotropie, une grande épaisseur de la paroi implique une croissance d’énergie 

d’anisotropie à cause du fait qu’il existe plusieurs moments magnétiques alignés sur des 

directions défavorables. En fait, la largeur optimale de cette paroi est obtenue pour la 

configuration de minimum d’énergie globale. 

1.1.4 Procéssus d’aimantation 

1.1.4.1 Courbe de première aimantation 

Dans le cas où un matériau ferromagnétique est désaimanté, les aimantations associées 

aux domaines de Weiss présentent des directions aléatoires, résultant alors en une aimantation 

totale nulle. A noter que, en pratique, cet état désaimanté peut être obtenu par relaxation 

naturelle du matériau ou par application d’un champ alternatif d’amplitude importante 

initialement (pour saturer le matériau) puis de plus en plus faible jusqu’à l’annulation de 

l’excitation. Si un champ magnétique croissant est ensuite appliqué au matériau, les moments 

magnétiques auront tendance à s’aligner selon la direction du champ appliqué. Cela signifie 

que les parois de Bloch vont se déplacer au sein du matériau. 
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Figure 1.4 La courbe de première aimantation 

Toutefois, le déplacement des parois de Bloch est gêné par les imperfections présentes 

au sein du matériau. Ces imperfections sont dues notamment à des impuretés non 

magnétiques et ferromagnétiques ainsi qu’aux contraintes de dislocation, de joints de grains et 

de traitements métallurgiques. Ces défauts ont pour conséquences directes, comme on le verra 

ultérieurement, une réduction de la perméabilité et une augmentation des pertes magnétiques. 

Ainsi, en fonction de l’intensité du champ magnétique appliqué, le mécanisme d’aimantation 

peut être décrit, en première approche, comme la succession de trois mécanismes principaux 

(Figure 1.4). 

 Région A : il s’agit de la zone des champs faibles où on peut assimiler le 

déplacement des parois à une déformation élastique. De façon imagée, celles-ci 

n’étant pas rigides, elles peuvent se déformer sur les sites d’ancrage. Ainsi, si 

l’augmentation du champ extérieur n’est pas suffisante pour décrocher la paroi, 

celle-ci se déformera sans entraîner de variation brutale de l’aimantation. Ce 

processus est réversible : si le champ extérieur s’annule, le système retourne à 

l’état initial. 

 Région B : dans cette région, l’intensité du champ magnétique extérieur atteint 

un niveau permettant aux parois de vaincre les sites d’ancrages. Ainsi, les 

domaines dont l’aimantation initiale se trouve dans la même direction ou dans 

une direction proche de celle du champ magnétique extérieur vont croître en 

volume au détriment des autres domaines. 

 Région C : Pour arriver à cette région, l’intensité du champ magnétique doit 

être très élevée. L’aimantation commence alors à saturer et les parois de Bloch 
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disparaissent. On a pratiquement une structure avec un seul domaine 

magnétique où les moments magnétiques commencent à s’aligner sur la même 

direction du champ magnétique appliqué. Ce processus de rotation des 

moments magnétiques est réversible. 

1.1.4.2 Origine du cyclé d’hystérésis 

Dans le paragraphe précédent, nous avons vu l’évolution de la courbe de première 

aimantation. Si le matériau est initialement désaimanté, la loi de comportement M(H) décrira 

toujours la même courbe de première aimantation, tant que le champ magnétique est croissant. 

On remarque qu’à partir d’une certaine valeur du champ d’excitation Hs, l’aimantation 

augmente très peu (région C sur la Figure 1.4) et tend asymptotiquement vers une valeur Ms 

appelée aimantation de saturation.  

Dans le cas d’un champ d’excitation magnétique H alternatif, une fois la courbe de 

première aimantation parcourue, lorsque le champ H amorce sa décroissance la caractéristique 

M(H) décroît également et suit un parcours différent de la première aimantation, plus 

précisément au-dessus de cette dernière (Figure 1.5). 

 

 

Figure 1.5 Cycle d’hystérésis 

Ce parcours reflète le retard de la réponse du matériau (aimantation) sous la 

sollicitation d’excitation (champ magnétique). De même, lorsque le champ d’excitation est de 

nouveau croissant, le parcours de la courbe M(H) se situe au-dessous de la courbe de première 

aimantation, reflet du retard de réponse du matériau dans l’autre sens d’évolution du champ 

extérieur. Le regroupement de ces deux branches supérieure et inférieure représente le cycle 
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d’hystérésis qui est le reflet d’un phénomène énergétiquement dissipatif lié au déplacement 

des parois de Bloch. Ce cycle possède la propriété d’antisymétrie par rapport à l’origine. On 

peut également observer un certain nombre de points remarquables sur le cycle d’hystérésis. 

En plus des points correspondant à la saturation, Hs et Ms, on notera le champ coercitif Hc où 

l’aimantation s’annule et l’aimantation rémanente Mr, où le champ magnétique est nul. En 

pratique, l’observation d’un cycle d’hystérésis se fait à très basse fréquence. En effet, pour des 

fréquences de champ d’excitation supérieures, des contributions dynamiques aux pertes dans 

le matériau viennent modifier l’allure du cycle d’hystérésis. De façon générale, la loi de 

comportement magnétique est également modifiée selon les contraintes extérieures auxquelles 

est soumis le matériau (température, mécanique …). 

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

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

anhystérétique représentée sur la Figure 1.5. 

Ainsi, le phénomène d’hystérésis, qui représente la loi de comportement d’un matériau 

ferromagnétique, nécessite une attention particulière de par sa forte non-linéarité mais aussi 

de la surface correspondante qui est associée à des pertes dans le matériau. Dans la suite, on 

présente les différentes contributions aux pertes globales ayant lieu dans le matériau.  

1.1.5 Les pertes magnétiques 

Lorsqu’un matériau ferromagnétique est soumis à un champ variable dans le temps, il 

est le siège d’une dissipation d’énergie, plus communément appelée pertes magnétiques ou 

pertes fer. D’après l’approche proposée par Bertotti, [7], 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). 

Dans la suite, on présente, de façon succincte, ces trois contributions aux pertes 

totales. On se place 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. Le champ 

magnétique pourra alors être considéré, en première approche, homogène dans l’épaisseur de 
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la tôle. Par ailleurs, on travaillera dorénavant avec la grandeur usuelle induction magnétique B 

liée à l’aimantation M par l’équation 1.2. 

1.1.5.1 Les pertes par hystérésis 

Les pertes par hystérésis sont associées au mouvement des parois de Bloch (voir 

paragraphe 1.1.3), processus majoritairement irréversible et qui introduit un retard de 

l’induction magnétique B par rapport au champ d’excitation H. Ce retard s’observe à l’échelle 

macroscopique sous la forme d’un cycle d’hystérésis propre au matériau. De plus, à partir de 

considérations thermodynamiques [8], on peut montrer que l’aire décrite par ce cycle 

correspond à l’énergie volumique dissipée au cours d’une période. Ainsi, comme indiqué 

précédemment, les déplacements des 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 1.6). 

 

 

Figure 1.6 Courants induits microscopiques lors du déplacement d’une paroi à 180° 

Ces sauts sont associés à des variations de flux locales, donnant ainsi naissance à des courants 

induits microscopiques dans la région des parois de Bloch. 

 

 

a) 

 

b) 

Figure 1.7 a) Cycle majeur d’hystérésis centré b) Cycle majeur d’hystérésis centré avec cycle 

mineur 
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Par ailleurs, en fonction de la forme d’onde de l’induction magnétique, les cycles 

d’hystérésis peuvent présenter des cycles mineurs non centrés (Figure 1.7). Ces cycles 

mineurs induisent des pertes supplémentaires déterminées également par leur surface. De 

façon générale, on écrit l’énergie fournie au matériau pour parcourir un cycle complet par: 

 3J/mW  BH.d  1.8 

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 faibles). 

 

1.1.5.2 Les pertes par courants induits 

En régime dynamique, en plus des pertes en régime statique, les pertes dues aux 

courants induits macroscopiques, liés à la conductivité σ du matériau, deviennent non 

négligeables. Sur la Figure 1.8 on peut observer les courants induits qui se développent dans 

l’épaisseur de la tôle. Sur cette figure, le champ et l’induction magnétiques sont orientés selon 

l’axe (Oz) ; le champ électrique E et la densité de courant induit j sont dirigés selon l’axe 

(Ox). 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 1.8 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 par courants induits est donnée par [8] : 

 3

h
W/mfP  BH.d  1.9 
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La valeur moyenne, sur une période du champ d’excitation, s’exprime alors sous la 

forme suivante : 

 3

2
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dt
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où T est la période d’induction magnétique B et d est l’épaisseur de la tôle. Dans le cas 

sinusoïdal, l’expression ci-dessus peut être écrite de cette manière : 

 32

m

2
2

2

c.i. W/mBf
12

σd
2P 




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


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On observe que les pertes par courants induits sont proportionnelles au carré de 

l’épaisseur de la tôle d et au carré de la fréquence et du champ d’induction B. Ces pertes  

évoluent aussi linéairement avec la conductivité du matériau.  

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

produisent un gonflement du cycle B(H) comme illustré sur la Figure 1.9. On parle dans ce 

cas de cycle de pertes, notamment parce que le cycle inclue les pertes statiques et les pertes 

par courants induits macroscopiques. 

 

Figure 1.9 Gonflement du cycle de magnétisation B(H) en régime dynamique 

Dans le cas des machines électriques, ces pertes peuvent être non négligeables, et ce pour 

plusieurs raisons. 
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- Les machines étant aujourd’hui largement alimentées avec des convertisseurs 

statiques, ces derniers introduisent des harmoniques temporelles de courants qui se 

traduisent directement par des harmoniques de champ magnétique. 

- La disposition des bobinages introduit quant à elle, des harmoniques d’espace. La 

force magnétomotrice d’entrefer n’est donc pas sinusoïdale d’où 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. 

- Enfin, il existe des pertes supplémentaires d’extrémité introduites par les têtes des 

bobines statoriques, et parfois rotoriques, qui créent des pertes par courants induits 

supplémentaires au niveau des matériaux magnétiques situés aux extrémités de la 

machine électrique. 

1.1.5.3 Les pertes excédentaires 

À l’origine de ces pertes on retrouve les mouvements des parois de Bloch en régime 

dynamique. Ces mouvements ne sont pas indépendants et interagissent, conduisant ainsi à 

l’apparition de courants induits localisés au voisinage des parois. Ce phénomène peut être 

considéré homogène sur l’ensemble du matériau et dépend fortement de la fréquence du 

champ d’excitation [8]. 

En 1990, Fiorillo et Novikov [9], sur la base de la théorie développée par Bertotti, ont 

montré que la valeur moyenne des pertes excédentaires, dans le cas de matériau feuilleté et 

sur une période électrique, peut être exprimée de la manière suivante: 

 3
T

0

1.5

0exc.
W/mdt

dt

(t)Bd

T

1
SσGVP   1.13 

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 devient : 

 31.5

m

1.5

0exc.
W/mBfSσGV764.8P   1.14 

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. 
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1.1.5.4 Pertes en champ rotationnel 

En électrotechnique, le champ magnétique n’est pas toujours unidirectionnel et orienté 

suivant l’axe de facile aimantation ou transverse. Ainsi, dans la culasse des machines 

électriques, ou encore dans les joints en T des circuits magnétiques de transformateurs 

triphasés, la combinaison des champs associés aux différentes phases conduit à l’apparition 

d’une induction tournante localement. De façon générale, le module de l’induction décrit une 

forme plus ou moins ellipsoïdale, voire circulaire. Ainsi, si on considère un régime 

d’induction circulaire d’amplitude B et de vitesse angulaire constante ω, on peut décomposer 

l’induction selon deux axes dans le plan des tôles x et y sous la forme: 

 

 







ωtBsin)t(B

ωtBcos(t)B

y

x

 1.15 

Les pertes rotationnelles sur un cycle peuvent alors être exprimées par la relation 

suivante [10]: 


T

0
rot

dtsinα.
dt

dθ

T

1
P BH  1.16 

où α l’angle entre H et B et θ l’angle entre B et une direction donnée. 

En pratique, on constate que les pertes fer en champ tournant et en champ 

unidirectionnel évoluent différemment. La différence s’explique par le comportement 

complexe lors du mécanisme d’aimantation mis en jeu. Dans le cas d’un champ 

unidirectionnel, l’induction subit une variation continue, au cours de laquelle les parois de 

Bloch et les domaines magnétiques sont modifiés en continu. En revanche, dans le cas d’un 

champ circulaire, l’amplitude de l’induction reste constante et seules les projections du champ 

varient en amplitude. 

 

Figure 1.10 Pertes magnétiques 1) en champ unidirectionnel et 2) en champ tournant 
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Pour des champs faibles, les pertes en champ tournant, pour les tôles de type FeSi à 

grains non orientés (N.O.), peuvent avoir des valeurs doubles de celles en champ 

unidirectionnel [10], [11]. En champ tournant, ces pertes peuvent être approximées par la 

somme des pertes en champ unidirectionnel suivant la direction de laminage et suivant la 

direction transverse. A l’inverse, pour des champs de très fortes amplitudes, les pertes en 

champ tournant décroissent rapidement en fonction de l’amplitude de B alors que les pertes en 

champ unidirectionnel continuent de croître en fonction de B (voir Figure 1.10). Ce 

phénomène s’observe généralement pour des valeurs d’induction proches de la saturation. 

1.2 Influence des procédés de fabrication sur les 
propriétés magnétiques 

Lors de la conception d’une machine électrique, l’estimation de son rendement 

nécessite la bonne connaissance des propriétés magnétiques (cycles B(H), pertes fer …etc) 

des tôles utilisées. Ces propriétés peuvent être déterminées à partir d’essais standards sur des 

échantillons de tôles. 

Toutefois, lors de la fabrication de la machine, les tôles subissent plusieurs opérations 

avant de prendre la forme souhaitée, opérations qui peuvent modifier leurs propriétés 

magnétiques. Cela peut être observé expérimentalement en caractérisant les tôles avant et 

après les différentes étapes du processus de fabrication du circuit magnétique.  

De façon plus générale, les différents facteurs qui conduisent à l’introduction d’erreurs 

lors du processus de conception sont [12] : 

 Les limitations intrinsèques du modèle choisi pour l’estimation des propriétés 

magnétiques du circuit magnétique. 

 Les erreurs introduites par les hypothèses de modélisation numérique du 

système. 

 La différence entre les conditions de test sur le site des fabricants de tôles et les 

conditions de fonctionnement des ces dernières lors de leur utilisation dans les 

machines électriques (température, forme d’onde de densité de flux, 

d’excitation, etc.). 

 Les différentes dimensions et orientations des tôles utilisées pour construire les 

données du catalogue et les échantillons utilisés dans les machines électriques. 
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 La dégradation des propriétés magnétiques (et mécaniques) des tôles à cause 

des procédés de fabrication mis en œuvre pour la construction des machines 

électriques. 

Dans ce qui suit, nous allons présenter une synthèse de l’influence des procédés de 

fabrication sur les propriétés magnétiques des tôles. Les effets du modèle numérique en 

termes de formulation, seront explicités au Chapitre 2 en modélisant un système 

électrotehnique statique. 

1.2.1 Ensemble de procédés de fabrication 

On donne, sur la Figure 1.11 [13], l’exemple d’une suite de procédés mis en œuvre 

jusqu’à l’obtention de la géométrie finale du circuit magnétique d’une machine électrique. 

 

Figure 1.11 Procédés de fabrication d’un circuit magnétique [13] 
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Les tôles sont soumises à ces contraintes de différentes façons : une simple 

manutention ou l’empilement des tôles peuvent, par exemple, conduire à des contraintes 

mécaniques si ces opérations ne sont pas effectuées avec soin. On peut citer également le 

chauffage, qui est une partie intégrante du processus de fabrication, soit directement (brasage, 

soudage) soit indirectement (recuit). 

Par la suite, nous allons présenter l’influence de quelques procédés couramment 

utilisés, tels que le découpage, le recuit et l’assemblage des tôles. 

1.2.2  La technique de découpe 

L’un des procédés pouvant impacter significativement le circuit magnétique est le 

découpage des tôles. Celui-ci peut se faire à partir de différentes techniques: poinçonnage, 

cisaillage, laser ou électroérosion. Les procédés de cisaillage et poinçonnage sont largement 

utilisés dans la catégorie des procédés dits conventionnels du fait de leur simplicité de mise en 

œuvre et du faible coût de revient. Les travaux présentés dans [14], [15] montrent que les 

effets de ces procédés sur les propriétés magnétiques du matériau dépendent beaucoup de la 

composition de la tôle. D’après les auteurs, le facteur le plus important est avant tout la taille 

des grains plutôt que la teneur en silicium, et ce, surtout pour les plages d’induction entre 

0,4 T et 1,5 T. 

D’autres travaux ont montré que la région influencée par la découpe peut s’étendre 

jusqu’à plusieurs millimètres à partir du bord de coupe, zone où la perméabilité est 

significativement diminuée [16], [17]. Avec cette réduction de la perméabilité, on observe 

aussi une augmentation des pertes fer, notamment la contribution statique, de plus de 30 % 

pour les valeurs d’induction qui dépassent 0,9 T et pour différentes valeurs de fréquences (50-

400 Hz), Ces effets ont donc un fort impact sur les pièces géométriques de tailles inférieures à 

10 mm (dents et culasses des stators de petites machines électriques). Lorsque des 

échantillons de dimensions plus élevées sont utilisés, la part des pertes dans la zone de coupe 

devient négligeable par rapport aux pertes fer globales. Il convient de mentionner que le 

format des tôles utilisées dans le cadre Epstein est de 30 mm x 300 mm et n’est pas adapté à 

l’estimation des pertes fer dans de petites géométries, comme par exemple les dents 

statoriques d’une machine. 

Par ailleurs, les effets de quatre techniques de découpage des tôles : par guillotine, par 

poinçonnage, par laser et par électroérosion ont été étudiés dans la référence [18]. Les 

mesures ont été effectuées sur des tôles de type FeSi 2 % découpées en bandes pour être 

caractérisées dans un cadre Epstein. Pour une induction de 1,5 T et à une fréquence de 60 Hz, 
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la variation des pertes magnétiques et la perméabilité ont été comparées selon les quatre 

procédés de découpage et selon les directions de laminage et transverse. Des observations 

microscopiques des échantillons découpés avec les quatre procédés ont permis par la suite de 

localiser une déformation plastique. La zone déformée semble se prolonger sur environ 

0,3 mm, pour la méthode de découpage par guillotine et par poinçonnage. Par contre, la 

technique de découpe par laser n’entraine aucune déformation des grains. Enfin, les 

échantillons découpés par électroérosion présentent un bord tranchant de la déformation 

d'environ 0,2 mm et aucune déformation des grains n'a été observée. Selon la méthode de 

découpe et par rapport à la direction de laminage, les résultats obtenus sont similaires pour les 

pertes et la perméabilité. Ainsi, les auteurs ont quantifié une variation de moins de 10 % pour 

les pertes (3,5 % pour les pertes totales et 5 % environ pour les pertes par hystérésis) et de 

moins de 20 % (environ 11,6 %) pour la perméabilité, pour les quatre procédés de découpage. 

Comparés aux trois autres méthodes, il a été noté que la méthode de découpage par laser 

présente le plus de pertes totales et de pertes par hystérésis, bien que la valeur de la 

perméabilité obtenue se situe entre celle par poinçonnage et celle par électroérosion. La 

méthode de découpage par électroérosion a alors été reportée comme le meilleur procédé de 

découpage.  

1.2.3  Le recuit 

Afin de réduire les effets des contraintes et de déformation des grains suite au procédé 

de découpe, les tôles peuvent être recuites. Par définition, le recuit d’une pièce métallique est 

un procédé correspondant à un cycle de chauffage (500 °C à 1000 °C) maintenu en 

température puis refroidi, permettant de modifier les caractéristiques d’un métal. 

Dans les travaux d’A. Boglietti et al. [19] les effets du recuit, après et avant le 

découpage, ont été étudiés pour plusieurs échantillons toriques. Le processus de recuit a été 

fait à une température de 930 °C pendant quatre heures. Il a été observé une nette diminution 

des pertes totales de l’ordre de 40 % pour les échantillons recuits comparées à celles des 

échantillons initiaux. De même, une amélioration de la courbe B(H) a été observée pour les 

échantillons recuits comparés à ceux non recuits, même si cet écart devient graduellement 

négligeable lorsqu’on est proche de la saturation (1,5 T). Ensuite, les auteurs ont étudié le 

procédé de recuit sur deux moteurs identiques de 11 kW. Le processus de recuit a été fait sur 

le stator de la première machine, le stator de la deuxième machine n’ayant pas subi ce 
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processus. Comparant les pertes fer totales des deux moteurs, une baisse de 15 % a été 

observée en faveur du moteur avec le stator recuit. 

L’influence du procédé de recuit sur les performances d’un échantillon de type tôle 

Fe-Si est présentée dans [18] à partir de l’analyse de l’influence de plusieurs techniques de 

découpages de tôles, tels que la guillotine, le poinçonnage, par laser et par électroérosion. Les 

échantillons ont été caractérisés pour plusieurs cas : coupés (JCUT) qui sont utilisés comme 

référence, coupés puis recuits (CUTA), recuits puis coupés (ACUT) et recuits, coupés puis 

recuits une nouvelle fois (ACUTA). Pour l’observation CUTA, et pour le procédé de 

poinçonnage, une diminution de l’ordre de 8 % est observée pour les pertes totales et une 

augmentation de l’ordre de 36 % pour la perméabilité magnétique, comparées à l’observation 

JCUT, résultats qui sont en concordance avec [16]. Pour l’observation ACUTA, et pour le 

même procédé, une réduction des pertes totales de l’ordre de 5 % et une augmentation de la 

perméabilité de l’ordre de 27 % ont également été observées. Finalement, les résultats obtenus 

pour l’observation ACUT montrent une augmentation des pertes de 4 % et une augmentation 

de la perméabilité de l’ordre de 7 %. Pour le procédé de découpage par laser, et pour les 3 

observations, le changement des performances magnétiques n’est pas significatif pour les 3 

grandeurs d’intérêt. Les auteurs ont observé que dans le cas du découpage par électroérosion, 

l’ACUT, CUTA et ACUTA donnent une augmentation des pertes totales allant jusqu’à 10 % 

par rapport à la découpe par électroérosion JCUT. 

1.2.4  Procéssus d’assémblagé 

La technique d’empilement des tôles est la technique la plus employée pour construire 

le circuit des machines. L’empilement peut être réalisé de deux façons. La première consiste à 

découper la forme géométrique du stator ou rotor en une seule pièce comme illustré sur la 

Figure 1.12-a). 

Avec cette méthode, le déchet de matériau est d’environ 50 à 90 %. La deuxième 

méthode consiste à diviser en plusieurs segments les tôles du noyau magnétique comme 

illustré sur la  Figure 1.12-b) afin d’améliorer le taux d’utilisation de la matière, et donc le 

coût. En effet, le taux de déchet du matériau avec cette méthode est de l’ordre de 45 % [20]. 
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a) 

 

b) 

Figure 1.12 Découpe de la tôle a) en une seule pièce b) en segment 

Une autre technique, utilisée surtout pour les petites machines électriques, consiste à 

réaliser le circuit magnétique à partir de l’enroulement d’une ou plusieurs bandes de tôle. Les 

encoches sont réalisées par poinçonnage au fur et à mesure du processus d’enroulement 

jusqu’à l’obtention de la géométrie finale (Figure 1.13). L’avantage de cette méthode est que 

le taux de déchet de matière est seulement de 30 %, l’inconvénient étant toutefois la 

dégradation importante des propriétés magnétiques [6] à cause de la déformation plastique de 

la bande de tôle. 

 

Figure 1.13 L’enroulage d’un stator [21] 

Après l’empilement ou l’enroulement, les tôles doivent être maintenues pour former le 

noyau final. Ce maintien peut être effectué à partir de différents procédés comme le serrage 

mécanique, le pressage, le soudage ou encore le collage. 

L’influence du procédé de pressage et de soudage sur les pertes magnétiques et sur la 

loi B(H) est présentée dans [12], [22], [23]. L’influence du procédé de soudage a été étudiée 

pour différents nombres de points de soudure et différents niveaux de fréquence (50-300 Hz). 

Les auteurs ont observé une dégradation de la loi de comportement et une augmentation des 

pertes magnétiques entre 0,5 T et 1,5 T. Cette dégradation s’accentue en augmentant les 

nombres de points de soudure et selon l’intensité de la pression appliquée. 
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Le processus de collage des tôles n’a, quant à lui, pas d’impact significatif sur la loi de 

comportement B(H) et sur les pertes magnétiques [22], [23]. 

1.3 Modèles pour le calcul des pertes fer 

Dans les paragraphes précédents, nous avons présenté les origines et la complexité du 

processus de quantification des pertes fer dans le domaine électrotechnique ainsi que 

l’influence des différentes étapes de fabrication sur celles-ci. Aujourd’hui encore, il est  

difficile de faire une modélisation précise de ces pertes en tenant compte de toutes ces 

contraintes. Dans les paragraphes suivants, différentes approches de modélisation des pertes 

fer sont présentées. Dans un premier temps, on abordera les modèles dits analytiques, utilisés 

uniquement pour le calcul des pertes fer, avant d’introduire les modèles d’hystérésis qui eux, 

selon leur degré de complexité, peuvent représenter les pertes fer tout en prenant en compte la 

loi de comportement magnétique. 

1.3.1 Modèles analytiques 

En ce qui concerne les modèles analytiques utilisés pour estimer les pertes fer, on peut 

distinguer deux catégories. La première nécessite, sur la base d’hypothèses simplificatrices, la 

connaissance de la valeur crête de l’induction sur une période d’intérêt. La deuxième 

catégorie utilise des expressions plus élaborées faisant intervenir la dérivée temporelle de 

l’induction magnétique pour prendre en compte de façon plus fine des effets dynamiques. 

1.3.1.1 Modèles basés sur la valeur crête de l’induction 

Pour estimer les pertes dans les matériaux feuilletés, Steinmetz [24] a proposé une 

formule empirique dont l’expression est donnée ci-dessous: 

 W/kgBfkP β

m

α

tot   1.17 

où Bm est la valeur crête de l’induction sur une période, 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 prend en compte les pertes statiques (pertes par hystérésis) et dynamiques 

(pertes par courants induits) de façon globale. Elle est valable dans le cas des tôles et des 

matériaux homogènes, isotropes et uniquement pour des formes d’ondes sinusoïdales à des 

fréquences suffisamment faibles pour pouvoir négliger l’effet de peau. 
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Dans la référence [25], une extension de l’expression (1.17), proposée par Jordan, 

permet de séparer les pertes fer en pertes par hystérésis et pertes par courants induits. 

2

m

2

c.i.mhtot BfkBfkP    1.18 

Dans cette approche, les pertes par hystérésis sont, pour une induction donnée, 

directement proportionnelles à la fréquence d’excitation. Les pertes par courants induits, 

appelées aussi pertes classiques, sont quant à elles proportionnelles au carré de la fréquence. Il 

s’agit des mêmes évolutions de pertes que celles données par les équations 1.9 et 1.12 dans les 

conditions sinusoïdales. 

Toutefois, dans la pratique, l’équation (1.18) conduit à une sous-estimation des pertes 

fer. Ainsi, Bertotti a proposé une décomposition des pertes totales en trois catégories selon 

leurs origines (voir paragraphe 1.1.5) : 

1.5

m

1.5

exc

2

m

2

c.i.

α

mhexcc.i.htot
BfkBfkfBkPPPP   1.19 

A part la composante statique, qui est exprimée d’une façon empirique (équation 

1.19), les autres deux composantes des pertes dynamiques peuvent être exprimées par des 

formules analytiques qui ont un sens physique par rapport au phénomène de pertes (voir 

paragraphe 1.1.5). Cependant, comme dans ce cas les coefficients reliés aux propriétés du 

matériau (σ, G, V0) sont souvent difficiles à obtenir, on approxime généralement ces 

paramètres par des coefficients globaux (kci, kexc) identifiés à partir de plusieurs mesures. 

L’algorithme utilisé pour identifier les coefficients (kh, , kci, kexc) est présenté ci-

après : 

Etape I – Effectuer des mesures expérimentales sur des échantillons de tôles pour 

différents niveaux de fréquences et d’inductions maximales Bm. 

Etape II –Identification des coefficients kh, α, kci, kexc en minimisant une fonction 

objective (équation 1.20). 

 



n

1i

2*

obj
F PP

m  1.20 

où n est le nombre de points expérimentaux, Pm la valeur mesurée des pertes et P* les pertes 

estimées à partir de l’équation 1.19. 

L’idéal consiste à faire une mesure à très basse fréquence pour identifier les 

coefficients statiques (kh, α) puis des mesures à des fréquences de fonctionnement du système 

pour identifier les coefficients dynamiques (kci, kexc). Néanmoins, malgré sa simplicité de 

mise en œuvre, l’inconvénient majeur de l’équation (1.19) est la limitation de sa validité aux 
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formes d’ondes sinusoïdales à des fréquences ne donnant pas lieu à l’effet de peau. Pour 

améliorer ce modèle, certains auteurs ont fait le choix d’utiliser des coefficients variables en 

fonction de la fréquence et de l’induction maximale [26]–[29].  

Dans le cas de l’approche proposée par Dan M. Ionel et al. [27], le modèle est identifié 

à partir d’une campagne de mesures réalisée sur cadre d’Epstein pour différentes fréquences 

(25 Hz, 60 Hz, 120 Hz, 300 Hz, 400 Hz) et différents niveaux de l’induction maximale Bm. 

Dans un premier temps, l’identification des coefficients se fait en écrivant l’équation (1.19) 

sous la forme du rapport des pertes sur la fréquence f : 

  fcfba
f

P 2
tot   

où 1.5

mexc

2

mc.i.

α

mh BkcetBkb,Bka   

1.21 

1.22 

Les coefficients a, b, c peuvent être identifiés par la méthode classique des moindres 

carrés avec au moins 3 points. Par ailleurs, au cours des essais, il a été observé que 

l’utilisation de cinq points de mesures au même niveau d’induction et à des fréquences 

différentes est bénéfique pour l'amélioration de la stabilité globale de la procédure numérique. 

Après avoir appliqué la procédure ci-dessus, les auteurs ont observé que le paramètre 

kh varie avec la fréquence et le niveau d’induction alors que les trois autres paramètres α, kci, 

kexc varient uniquement en fonction du niveau d’induction. Des polynômes d’ordre 3 ont alors 

été utilisés pour l’approximation de la variabilité des coefficients kci, kexc. 

3

mc.i.3

2

mc.i.2mc.i.1c.i.0c.i. BkBkBkkk   

3

mexc3

2

mexc2mexc1exc0exc BkBkBkkk   

1.23 

1.24 

Une amélioration de cette approche est proposée dans [26] où le coefficient α est un 

polynôme de troisième ordre. Dans ce modèle, D. M. Ionel approxime le paramètre α à l’aide 

d’un polynôme de troisième ordre en fonction de la valeur crête de l’induction Bm. 

3

m3

2

m2m10 BαBαBααα   1.25 

Ainsi, en substituant le paramètre α dans l’expression du paramètre a donnée dans 

l’équation (1.22), et en appliquant l’opérateur logarithmique, on obtient l’expression suivante: 

     m

3

m3

2

m2m10h BlogBαBαBααkloglog(a)   1.26 

Cette équation est définie par 5 paramètres qui sont kh et les 4 paramètres qui décrivent 

le comportement de α. Afin d’identifier le paramètre kh, on résout l’équation (1.26) pour 

différents niveaux de fréquences et de Bm à partir d’une méthode de régression. Dans le cas 
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sinusoïdal, la méthode proposée par D. M. Ionel donne de meilleurs résultats sur un large 

spectre de fréquences, mais elle ne prend pas en compte le cas où l’induction magnétique est 

non sinusoïdale. 

Une méthode pour tenir compte des formes d’ondes non sinusoïdales, et notamment 

des cycles mineurs, a été proposée par Lavers et al. [30]. La relation donnée est basée sur 

l’équation de Steinmetz. 









 



n

1i

i

m

α

mhh. ΔB
B

c
1fBkP  1.27 

où kh et α sont des paramètres identifiés à partir de mesures, Bm est la valeur crête de 

l’induction sur une période et n est le nombre de rebroussements de l’induction ΔBi sur une 

demi-période, ce qui correspond aux cycles mineurs. L’inconvénient de cette méthode réside 

dans le fait qu’elle ne prend pas en compte la position des cycles mineurs. En pratique, on 

peut observer que, pour la même valeur de ΔB, la forme des cycles mineurs (et par 

conséquent les pertes magnétiques) varie en fonction de leur position sur le cycle d’hystérésis. 

Par ailleurs, pour rendre compte des effet dynamiques avec effet de peau, M. 

Liwschitz [31] a proposé une autre équation analytique où, par rapport à l’équation de 

Steimetz, l’effet pelliculaire est pris en compte dans l’épaisseur de la tôle. Il a séparé les 

pertes totales magnétiques en deux seules composantes, à savoir : les pertes par hystérésis et 

les pertes par courants induits. 

Les pertes par hystérésis s’expriment sous la forme suivante : 

cosζcoshζ

sinζsinhζ

2

ζ
foù10ffBσP h

2

h

2

mhhyst



 

 1.28 

Et les pertes par courants induits peuvent être exprimées avec l’équation ci-dessous : 

 
cosζcoshζ

sinζsinhζ

ζ

3
foù10ffBsσP ci

2

ci

2

mtcici



  1.29 

où σh et σci sont des paramètres du matériau, st est l’épaisseur de la tôle et ζ correspond à 

l’épaisseur réduite de la tôle dont l’expression est donnée par : 

ρ10

fμ
2παetαsζ

7

r
t   1.30 

Il faut noter que, dans le cas précis des machines tournantes, l’induction magnétique 

présente de fortes pulsations dans les dents statoriques et rotoriques. Pour prendre ce 
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phénomène en compte, Liwschitz a proposé une expression pour calculer ces pertes. 

L’expression suivante calcule les pertes moyennes totales par pulsation de flux dans le rotor : 

Z_r

2

mstwmoy_r m)60nBZ(s
36

1
σ

2

1
P   1.31 

où σw est le coefficient des pertes par pulsation de flux, st l’épaisseur de la tôle, Zs le nombre 

des encoches au stator, n la vitesse de rotation, Bm la valeur crête de la pulsation de flux et 

mZ_r la masse des dents du rotor. 

Une amélioration à l’équation (1.19) a été apportée dans [32], [33] en utilisant une 

équation à 5 paramètres. Afin d’améliorer la précision du modèle pour les fréquences élevées, 

l’effet des courants induits est pris en compte par un paramètre k. 

fπσμdγ,

3

γ

γcosγcosh

γsinγsinh

k 2




  1.32 

Où γ est l’épaisseur de peau normalisée par rapport à l’épaisseur de la tôle. Ainsi, l’équation à 

cinq paramètres est décrite ci-dessous : 

1.5

m

1.5

5

a

m3

2

m

2

2

2

m1tot
Bfa)Ba(1BfakfBaP 4   1.33 

Les coefficients a1, a2, a3, a4 et a5 sont identifiés à partir des mesures. L’avantage de ce 

modèle est qu’il permet d’avoir une bonne précision, sur l’estimation des pertes fer, à des 

fréquences élevées (jusqu’à 10 kHz) en identifiant les coefficients à de basses fréquences. Les 

coefficients sont identifiés pour des fréquences comprises entre 50 Hz et 150 Hz et pour des 

niveaux de Bm de 0,1 T à 1,5 T en minimisant une fonction objectif comme celle décrite par 

l’équation (1.20). 

Ainsi, dans la littérature, il existe différentes approches pour estimer les pertes fer à 

partir de la valeur crête de l’induction Bm. Les modèles les plus utilisés sont basés sur 

l’équation de Steinmetz. L’inconvénient de cette approche réside dans le fait qu'elle n'est 

valable que dans le cas où l'excitation est sinusoïdale, le matériau homogène et isotrope. Dans 

les paragraphes suivants, nous allons présenter les approches qui permettent de tenir compte 

des excitations non sinusoïdales. 

1.3.1.2 Modèles basés sur la dérivéé témporéllé dé l’induction 

Comme indiqué précédemment, l’équation de Steinmetz est valable pour les formes 

d’induction sinusoïdale. De nombreuses modifications ont été proposées pour corriger cet 



1. Problématiques des pertes fer et état de l’art 

 

32 

 

 

aspect en prenant cette équation comme base. L’une de ces améliorations qui utilise la dérivée 

temporelle de l’induction, et intitulée « Modified Steinmetz Equation » (MSE), a été proposée 

par J. Reinert [34]. L’idée sous-jacente est d’introduire une fréquence équivalente en fonction 

du taux d’aimantation macroscopique dM/dt. Puisque ce dernier est proportionnel à la 

variation d’induction magnétique dB/dt, la fréquence équivalente peut alors s’écrire sous la 

forme suivante : 

 












T

0

2

22eq dt
dt

d

πΔB

2
f

B
 1.34 

où ΔB=Bmax-Bmin. Si on substitue cette équation dans l’équation de Steinmetz (1.17), on 

obtient l’expression des pertes fer suivante : 

  r

β

m

1α

eqtot fBfkP  
 1.35 

où fr représente la fréquence de magnétisation et Bm= ΔB/2. 

L’inconvénient de cette approche est qu’elle est très peu précise pour de faibles 

amplitudes de l’induction mais aussi pour des inductions non symétriques. 

Un autre modèle, dénommé « Generalized Steinmetz Equation » (GSE), a été proposé 

par J. Li et al. [35]. Les pertes fer sont estimées à partir de l’expression suivante : 

  dtt
dt
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T
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α
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où 

  



2π

0

αβα1α
1

dθsinθcosθ2π

k
k  

1.36 

Contrairement à la MSE, cette approche aboutit à de bons résultats pour de faibles 

valeurs d’induction et prend également en compte une éventuelle dissymétrie de l’induction 

sans ajouter d’autres coefficients. Toutefois, le modèle GSE montre ses limites dans le cas où 

l’harmonique de rang 3, par rapport au cycle de magnétisation principal, devient très 

importante. Dans ce cas, les résultats deviennent moins satisfaisants car cette approche 

n’arrive pas à prendre en compte, d’une manière précise, les cycles mineurs introduits par les 

harmoniques du champ d’excitation. 

Pour surmonter ce problème, K. Venkatachalam et al. [36] ont proposé une 

amélioration pour le modèle GSE appelée « improved Generalized Steinmetz Equation » 

(iGSE). Pour cela, ils ont proposé un algorithme qui sépare, pour une période d’évolution 

temporelle de l’induction, les parties croissantes et décroissantes. Ensuite, pour ces deux 
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parties, les cycles mineurs sont identifiés et les pertes sont calculées à l’aide de l’expression 

suivante : 





n

1i

i
itot

T

T
PP  1.37 

où n est le nombre total des cycles mineurs, Pi les pertes de chaque cycle mineur, Ti la période 

associée à un cycle mineur et T la période d’excitation principale. 

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

pour des formes d’inductions non sinusoïdales sur la base de l’approche de décomposition 

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

évidence les mêmes paramètres que l’équation (1.19). L’inconvénient de cette méthode est le 

terme des pertes par hystérésis (Ph) qui peut conduire à une surestimation de celles-ci dans le 

cas des excitations non symétriques. Une façon de passer outre cette limite consiste à utiliser 

alors la relation suivante [37] en remplaçant Bm (dans l’équation 1.38) par ΔB/2 : 

Une autre approche, toujours basée sur la décomposition de Bertotti, a été proposée 

par F. Fiorillo et A. Novikov dans [9]. Cette méthode consiste à décomposer l’induction 

magnétique B en série de Fourier : 

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

 

harmonique, fm la fréquence, n le rang de l’harmonique considérée et t le temps. Ainsi, les 

pertes totales sont calculées pour chaque harmonique, de cette manière : 

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

d’hystérésis. 

1.3.2 Approches par modèles d’hystérésis 

Les modèles d’hystérésis constituent, par nature, la représentation la plus juste d’un 

point de vue physique des phénomènes mis en jeu lors du processus de dissipation 

énergétique. Ces modèles font une approximation, plus ou moins proche, du cycle de 

magnétisation réel, du comportement du matériau et des pertes qui y sont associées. Celles-ci 

sont alors directement obtenues en calculant la surface du cycle : 

où ρ désigne la masse volumique du matériau et T la période temporelle de l’induction. 

Parmi les modèles d’hystérésis proposés dans la littérature, les modèles les plus 

utilisés sont le modèle de Jiles-Atherton [38] et le modèle de Preisach [39]. À la base, ces 

modèles ont été proposés pour décrire le phénomène de magnétisation à basse fréquence 

(quasi-statique) avec les hypothèses de comportement scalaire du phénomène de 

magnétisation. Par la suite, de nombreuses améliorations ont été apportées afin d’utiliser ces 

modèles dans des plages de fonctionnement dynamiques, i.e. à des fréquences plus élevées. 

Dans ces modèles améliorés, il est possible de prendre en compte les pertes par hystérésis, les 

pertes par courants induits et, selon le degré de précision et d’élaboration du modèle, les 

pertes excédentaires. Le comportement vectoriel du processus d’aimantation est également 

pris en compte dans certains modèles [40]–[42]. Par la suite, nous allons présenter le modèle 

d’hystérésis statique de Preisach [39] et de Jiles-Atherton [38]. 

1.3.2.1 Modèlé d’hystérésis statique de Preisach 

Le modèle de Preisach est, à l’origine, un modèle phénoménologique basé sur des 

hypothèses concernant les mécanismes physiques de l’aimantation. Pour cette raison, il a 

d’abord été considéré comme un modèle physique de l’hystérésis magnétique. Mais dans les 

années 1970-1980, le mathématicien russe M. Krasnoselskii et ses collègues ont proposé une 

approche mathématique pour décrire le phénomène d’hystérésis. Dans ce qui suit, nous allons 

procéder à la description mathématique du modèle de Preisach. 
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Définition 

Le modèle de Preisach décrit le comportement physique d’un matériau comme un 

ensemble de commutateurs bistables γa,b. Chacun de ces opérateurs peut être représenté par un 

cycle élémentaire de forme rectangulaire (voir Figure 1.14-a) assimilable au comportement 

bistable d’un domaine magnétique élémentaire. En présence d’un champ magnétique 

extérieur, chaque commutateur peut basculer dans l’un des états stables (γa,b = ±1) de manière 

abrupte. Les paramètres a et b représentent, respectivement, le champ de basculement vers 

l’état haut (γa,b = +1) et le champ de basculement vers l’état bas (γa,b = -1). Le principe du 

modèle repose sur une représentation de la structure d’un matériau à l’aide de domaines 

définis à partir d’une densité de distribution statique des champs de basculement p(a,b). 

 

Figure 1.14 a) commutateur magnétique élémentaire, b) plan de Preisach [43] 

L’aimantation totale peut alors être calculée de la manière suivante : 

où Δ est le plan de Preisach (voir Figure 1.14b). Ce plan est défini par des conditions que 

doivent satisfaire les champs de basculement a et b. Ainsi, l’hystérésis étant un phénomène 

dissipatif, les champs de basculement vérifient a≥b. Par ailleurs, dans l’état saturé positif, qui 

correspond à la valeur +Hsat du champ d’excitation, tous les commutateurs sont en position 

de basculement positif. Le champ de basculement supérieur a doit alors vérifier a≤+Hsat. De 

même, en considérant l’état saturé négatif, on vérifie que b≥-Hsat. Ces trois conditions 

définissent le plan de Preisach Δ. 
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Un matériau est considéré désaimanté quand le triangle de Preisach est séparé en deux 

surfaces égales S+ et S- par la ligne d’état L(t). Dans l’état désaimanté (M=H=0) et la ligne 

d’état L(t) correspond à la droite a = -b (Figure 1.15). 

 

 

Figure 1.15 Triangle de Preisach dans l’état désaimanté 

La surface S+ correspond aux commutateurs qui ont la valeur +1 et la surface S- 

correspond aux commutateurs de valeur -1. On peut exprimer, à tout moment, l’état 

magnétique du matériau à partir de la ligne d’état L(t). Ainsi, l’aimantation totale peut être 

exprimée en fonction de ces deux surfaces de cette manière :  

 

La ligne d’état L(t) est décrite à l’aide du vecteur d’état h(t) qui comprend la liste des  

valeurs extrêmes du champ magnétique appliqué. Ce vecteur reflète l’histoire magnétique du 

matériau et ses composantes doivent vérifier les conditions suivantes [44] : 

où Hj représente les différentes composantes du vecteur d’histoire. 

 

Un exemple d’évolution de l’aimantation est donné sur la Figure 1.16. L’état 

magnétique est alors donné par le vecteur d’histoire : 
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Figure 1.16 Exemple de parcours d’aimantation et triangle de Preisach associé. 

 

Identification de la densité de Preisach 

L’identification du modèle de Preisach consiste à déterminer deux paramètres : 

l’aimantation à saturation Msat et la densité de Preisach p(a,b). Le premier paramètre peut être 

obtenu assez facilement à partir d’un cycle d’hystérésis saturé. En revanche, le second 

paramètre, qui caractérise le comportement du matériau magnétique, est plus difficile à 

identifier. Dans la littérature, plusieurs approches ont été proposées. 

Une première approche consiste à approcher la densité de Preisach p(a,b) par une 

fonction analytique de type gaussienne [44]. Les paramètres de cette fonction peuvent être 

déterminés à partir d’un cycle d’hystérésis majeur [45]. Le terme p(a,b) peut aussi être 

identifié à partir d’une fonction analytique de type lorentzienne qui semble particulièrement 

robuste par rapport à la mesure [46]. 

La deuxième approche consiste à identifier directement la densité de Preisach à partir 

des mesures. Les travaux présentés dans [47] et [48] proposent d’utiliser plusieurs mesures de 

cycles centrés ou de courbes de transition du premier ordre afin d’identifier le terme p(a,b). 

Cette méthode et très sensible à la qualité des mesures. Une autre possibilité consiste à 

supposer l’indépendance des champs des basculements a et b tels que p(a,b) = p1(a)p2(b). 

L’identification de la densité p(a,b) se fait alors à partir de la courbe de première aimantation 

et la courbe descendante du cycle majeur. 
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1.3.2.2 Modèlé d’hystérésis statiqué dé Jiles-Atherton. 

A la différence du modèle d’hystérésis de Preisach, le modèle de Jiles-Atherton [38] 

est basé sur le comportement physique des matériaux magnétiques. Plus précisément, il est 

basé sur des considérations énergétiques liées au déplacement et à la déformation des parois 

de Bloch (voir paragraphe 1.1.3). Le modèle de Jiles-Atherton est construit sur la base de 

deux contributions à l’aimantation totale M : la composante réversible Mrev et la composante 

irréversible Mirr. 

Composante irréversible de l’aimantation Mirr 

Le changement irréversible de l’aimantation se produit lors des déplacements des 

parois de Bloch quand un champ magnétique extérieur est appliqué. De manière imagée, les 

parois sont considérées comme des parois rigides dont le déplacement se fait par un processus 

d’accrochage-décrochage sur les sites d’ancrage (impuretés, dislocations …). La densité 

d’énergie nécessaire pour vaincre l’ancrage des parois de Bloch est ensuite calculée pour une 

distribution uniforme des sites d’ancrage dans tout le volume de l’échantillon. L’expression 

de cette composante, sous forme différentielle, s’écrit de la manière suivante: 

où k est la densité d’énergie moyenne d’ancrage des parois, δ est un paramètre qui prend la 

valeur +1/-1 selon le sens d’évolution de H. Le champ effectif He est introduit pour rendre 

compte du champ effectif vu par les domaines magnétiques, par analogie avec le champ 

moléculaire moyen issu de la théorie de Weiss. Le paramètre α reflète ce couplage inter-

domaines. Enfin, la composante anhystérétique Manh est décrite à l’aide d’une équation de 

type Langevin :  

où a [A/m] est un paramètre qui caractérise la pente de l’aimantation anhystérétique. 

Composante réversible de l’aimantation 

Si maintenant on suppose que les parois de Bloch peuvent se déformer sur les sites 

d’ancrage sous l’influence d’un champ extérieur, sans toutefois s’en « désancrer », une 

nouvelle composante peut être introduite. Cette composante réversible de l’aimantation est 

approximée par Jiles et Atherton de cette manière : 
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où c est un coefficient compris entre 0 et 1 reflétant le taux de réversibilité. 

Aimantation totale 

Ainsi, l’expression de l’aimantation totale est donnée par la somme des composantes 

réversible et irréversible M=Mrev+Mirr définies par les expressions (1.45) et (1.47). 

 

En dérivant l’expression (1.48) par rapport à H et, sachant que : 

 

nous obtenons finalement la forme M(H) de l’équation différentielle du modèle d’hystérésis 

de Jiles-Atherton : 

 

Le modèle de Jiles-Atherton peut également être adapté pour l’identification de la loi 

de comportement M(B) [49]. Comme pour le modèle précédent, et à partir des relations 

suivantes : 

 

l’expression de la loi de comportement M(B) pour le modèle de Jiles-Atherton est : 
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Pour l’utilisation de ce modèle, les cinq paramètres c, a, k, α et Msat doivent être 

identifiés à partir de mesures expérimentales. Une méthode a été proposée dans [43] qui 

consiste à définir une fonction objectif pour l’évaluation de l’écart entre le cycle majeur 

expérimental que l’on désire interpoler et le cycle donné par le modèle de Jiles-Atherton. 

Cette fonction objectif est minimisée à l’aide d’un processus d’optimisation par action sur les 

cinq paramètres. L’expérience a montré que le modèle n’arrive pas à approximer de façon 

précise les cycles centrés de différentes amplitudes si on utilise les mêmes paramètres. Afin 

de réduire cet écart, il est possible d’utiliser des coefficients qui varient en fonction de 

l’amplitude de champ magnétique [50], [51]. 

1.3.3 Modèle Loss Surface 

Le modèle de Loss Surface, développé par T. Chevalier et al. [52], est basé sur des 

mesures de cycles B(H) sur cadre Epstein. Pour obtenir les données relatives à un matériau, il 

est nécessaire d’utiliser des inductions triangulaires à différentes fréquences pour faire varier 

le paramètre dB/dt. La caractérisation du matériau est alors effectuée par un balayage, en 

fréquence et en amplitude, pour obtenir la surface H(B, Bm, dB/dt). À l’aide de ces surfaces, il 

est possible de reconstruire, a posteriori, un cycle B(H) à partir de la connaissance des 

couples (B, dB/dt). 

 

Figure 1.17 Surface H(B,dB/dt) mesurée à 1,75 T [53] 

L’inconvénient de ce modèle est qu’il nécessite beaucoup de mesures pour avoir la 

multitude de surfaces H (B, Bm, dB/dt) nécessaires, ce qui complexifie la reconstruction du 
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cycle. Par ailleurs, cette approche n’approxime pas correctement le cycle d’hystérésis en 

présence de cycles mineurs. Une amélioration y a été apportée [53] en décomposant le champ 

H (B, dB/dt) pour obtenir une contribution statique Hstat(B) et une contribution dynamique 

Hdyn(B, dB/dt). Pour aboutir au champ statique Hstat, un modèle d’hystérésis scalaire est utilisé 

et la surface Hdyn(B, dB/dt) est alors obtenue à partir des mesures en soustrayant le champ 

statique. Cette approche a été implémentée dans le code de calcul par éléments finis FLUX 

2D/3D pour plusieurs types des matériaux ferromagnétiques. 

1.4 Approches employées pour estimer les pertes 
fer dans les machines électriques 

Dans les paragraphes précédents, nous avons passé en revue quelques uns des modèles 

les plus utilisés dans le domaine de l’électrotechnique pour estimer les pertes fer. Leurs 

utilisations dans un code de calcul par EF peuvent prendre deux formes: les approches en 

post-traitement et les approches dites « hybrides ». 

Dans cette dernière partie, nous présentons de manière succincte les deux approches 

au travers des travaux référencés dans la littérature. 

1.4.1 Approches en post-traitement 

Une première approche consiste à calculer les pertes fer en post-traitement d’un code 

numérique par EF. Dans la thèse d’A. Fasquelle [54], une estimation des pertes fer a été faite 

pour deux moteurs asynchrones de puissances identiques (250 kW). Ces machines, ayant le 

même stator, étaient équipées de rotors à cage avec des nombres d’encoches différents (28 et 

44 encoches). Le calcul des pertes fer a été effectué en utilisant le modèle de Loss Surface et 

des expressions analytiques pour différents points de fonctionnement, à vide et en charge, à 

diverses tensions et fréquences. 

Dans un premier temps, les pertes fer ont été calculées dans chaque élément du 

maillage avec le modèle de Loss Surface. L’écart le plus faible entre la mesure et la 

simulation a été obtenu pour une fréquence de 200 Hz (25 % d’écart) alors que le plus grand 

(54 % d’écart) a été obtenu à 50 Hz.  

Dans un second temps, les pertes fer ont été calculées à l’aide de deux formulations 

analytiques basées sur la décomposition de Bertotti. Deux familles de coefficients ont été 

utilisées pour le stator, l’une pour les dents statoriques et l’autre pour la culasse statorique. 
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Les évolutions temporelles de l’induction dans ces deux régions ont été obtenues par une 

simulation E.F dans les éléments du maillage. L’équation (1.19) a alors été utilisée pour 

estimer les pertes dans les dents statoriques. Pour la culasse, une dérivée de cette même 

équation, comportant plusieurs paramètres, a été adoptée : 

c
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mhexcc.i.htot
BfkBfkfBkPPPP   1.54 

Pour les dents statoriques, l’erreur moyenne obtenue entre le modèle Loss Surface et 

l’équation analytique a été de 7,3 % et pour la culasse de 4,6 %. 

Au niveau du rotor, les pertes, étant concentrées dans les extrémités des dents 

rotoriques, ont été calculées uniquement dans cette région. Le niveau d’induction dans les 

extrémités des dents rotoriques a été obtenu de la même manière que pour le stator. 

Contrairement au stator, l’estimation des pertes fer a été effectuée par l’approche proposée par 

M. Liwschitz [31]. L’erreur moyenne obtenue avec cette équation et le modèle de Loss 

Surface a été de 20 %. 

Le modèle de Loss Surface a également été utilisé pour estimer les pertes fer dans une 

machine synchrone à 4 pôles de 10 kVA [53]. Le rotor de cette structure était composé d’une 

pièce en acier massif XC38, sur laquelle était collé un chapelet de 576 aimants Sm2Co17. Afin 

de créer un champ quasi-sinusoïdal dans le stator, les inductions rémanentes Br des aimants 

placés sur un pôle rotorique ont eu des valeurs différentes. Ces valeurs étaient de 1,07 T, 

1,02 T, 0.87 T, 0.64 T, et 0.37 T. Le stator était, quant à lui, classique et réalisé par 

l’empilement de tôles M270-35A avec 36 encoches. 

Afin d’extraire les pertes fer, les auteurs ont déterminé en premier lieu les pertes 

mécaniques de la machine en utilisant un rotor équivalent sans aimants. Cet essai a été réalisé 

en ralentissement afin d’extraire les pertes mécaniques pour différentes vitesses. Ensuite, à 

partir d’un bilan de puissance, sur la machine avec aimants, les pertes fer à vide et en charge 

ont été évaluées. Les écarts obtenus entre les mesures et le modèle de Loss Surface ont été de 

30 % à vide et de 3 % en charge. 

Dans les travaux présentés dans [55]–[60], une autre approche analytique a été utilisée 

dans plusieurs machines asynchrones. Ainsi, les pertes fer ont été estimées à partir de 

l’équation (1.38) mais, pour prendre en compte les pertes des cycles mineurs introduits par le 

convertisseur statique, les pertes par hystérésis ont été calculées à partir de l’équation (1.27). 

Dans [44] et [45], les pertes fer ont été évaluées pour une machine asynchrone à 4 pôles à 

cage droite de 37 kW. Les mesures des pertes ont été réalisées en utilisant une installation 

calorimétrique, entièrement automatisée, qui permet de mesurer les pertes avec une précision 
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de 0,1 %. Dans le cas de la machine étudiée, les mesures ont donné des valeurs de 756 W 

pour l’essai à vide et 1362 W pour l’essai en charge. L’écart entre la mesure et le calcul est 

alors de 2 % à vide et de 11 % en charge. 

Le calcul des pertes rapporté dans [58] montre l’importance de la prise en compte des 

pertes en champ tournant. Trois approches ont été utilisées en post traitement d’un code EF 

pour estimer les pertes dans une machine asynchrone à 4 pôles de 2,1 kW, 1425 tr/min. La 

première approche calcule les pertes à partir de l’équation (1.55) en prenant en compte 

uniquement l’induction selon le grand axe (Figure 1.18) et en négligeant la composante 

suivant l’axe mineur. 
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Figure 1.18 Loci de l’induction a) alternative et b) tournante [58] 

Cette approche aboutit à 49W de pertes fer, 32W au stator et 17W au rotor. Une 

seconde approche prend en compte les pertes rotationnelles en les considérant indépendants 

entre le grand axe et le petit axe. L’équation (1.55) est donc utilisée sur les deux axes et les 

pertes totales sont données par la somme de ces deux contributions. Avec cette approche, les 

pertes fer  totales sont de 57 W (35 W au stator et 22 W au rotor). Toutefois, dans la pratique, 

le comportement magnétique n’étant pas totalement indépendant entre les deux axes, il est 

nécessaire d’introduire un facteur correctif. C’est pourquoi, une troisième approche est 

proposée par les auteurs en introduisant une fonction supplémentaire (,Bm) associée au 

rapport des inductions entre les deux axes et au module de l’induction tournante : 

      
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B

B
λavecBλ,γλBPBPP     1.56 

où Prot représente les pertes en champ tournant, P0°(Bm) et P90°(λBm) les pertes en champ 

pulsant calculées à partir des composantes de l’induction suivant le grand et le petit axe. La 

fonction γ doit être identifiée à partir de mesures en champ tournant. Ainsi, en adoptant cette 
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troisième approche, on obtient des pertes fer totales dans la machine de 54 W dont 34 W au 

stator et 20 W au rotor. En prenant comme référence la troisième approche, réputée être plus 

précise, la première sous-estime les pertes de 18,4 % car elle ne prend pas en compte les 

pertes sur le petit axe. La seconde les surestime puisqu’il est observé expérimentalement que 

les pertes en champ tournant, pour des inductions très fortes, diminuent rapidement (voir 

paragraphe 1.1.5.4 ) : ce phénomène n’est pas pris en compte avec la seconde approche. 

Une autre approche proposée dans la littérature pour calculer les pertes fer est de 

réaliser une décomposition de l’induction magnétique en série de Fourier [29], [57], [61]–

[63]. Ensuite, le calcul des pertes fer s’effectue pour chaque harmonique à l’aide de l’équation 

(1.19). Pour améliorer la précision de cette approche, les auteurs identifient les coefficients de 

l’équation (1.19) à l’aide de polynômes. 

 

Au travers des différents travaux présentés, il apparaît que le calcul des pertes fer en 

post-traitement d’un code de calcul par EF est une approche couramment utilisée. Toutefois, il 

faut garder à l’esprit que ce type d’approche suppose que les champs calculés par l’outil 

numérique sont très peu modifiés par la considération d’une loi de comportement non 

hystérétique mais aussi par la non prise en compte du phénomène dissipatif dans les tôles lors 

de la résolution du problème physique. Ceci est retranscrit au travers des écarts observés entre 

les résultats de simulation et les mesures expérimentales, même si ces écarts ne peuvent être 

totalement imputés à l’approche a posteriori pour le calcul des pertes fer. En effet, l’erreur 

numérique intrinsèque à la discrétisation par EF, l’erreur de modélisation du dispositif étudié 

(hypothèses 2D, têtes de bobines négligées …), l’erreur de modélisation des pertes fer, sans 

oublier les incertitudes liées à l’expérimentation, rendent très délicate l’interprétation de tels 

résultats. 

Ainsi, pour prendre en compte, au moins en partie, le phénomène dissipatif au sein des 

tôles il est possible d’intégrer le phénomène d’hystérésis directement dans le processus de 

résolution par EF. On présente dans la suite des approches dites « hybrides » car combinant la 

prise en compte de l’hystérésis magnétique dans le calcul par EF et le calcul en post-

traitement pour les autres contributions aux pertes. 

1.4.2 Approches hybrides 

Les approches hybrides utilisent les modèles d’hystérésis, intrinsèques du code EF, 

pour estimer les pertes statiques. Ces modèles d’hystérésis peuvent être scalaires ou vectoriels 
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pour rendre compte du comportement anisotrope des tôles et du comportement des pertes en 

champ tournant. Les deux autres composantes dynamiques (pertes par courants induits et 

pertes excédentaires) sont évaluées à l’aide de modèles analytiques en post-traitement. Les 

modèles d’hystérésis les plus employés pour modéliser la loi de comportement des matériaux 

dans les machines électriques sont, comme présentés précédemment, ceux de Jiles-Atherton 

[38] et de Preisach [39]. 

Par ailleurs, les convertisseurs statiques étant couramment utilisés pour l’alimentation 

des machines électriques à vitesse variable, ils entraînent l’apparition de cycles mineurs qui se 

traduisent par des pertes supplémentaires pouvant être non négligeables. Il est reconnu dans la 

littérature que la prise en compte des cycles mineurs et de leur propriétés est bien mieux 

observée avec le modèle de Preisach [40]–[42], [64], [65], même s’il existe des travaux sur le 

sujet pour améliorer le modèle de Jiles-Atherton [66]. 

Dans [41], le modèle de Preisach vectoriel inverse a été adopté pour, à la fois, rendre 

compte de la loi de comportement, des pertes en champ tournant et des pertes introduites par 

les cycles mineurs. Le modèle a été implanté dans un code de calcul par EF pour modéliser le 

comportement des tôles statoriques. La loi de comportement rotorique a, quant à elle, été 

représentée à l’aide d’une loi anhystérétique. Les pertes par hystérésis associées ont alors été 

estimées par une approche analytique tout comme les pertes par courants induits et les pertes 

excédentaires dans le stator et le rotor. Le modèle analytique utilisé estime les pertes en 

champ tournant en prenant en compte la contribution de chaque axe. La procédure exposée ci-

dessus a été appliquée à un moteur asynchrone triphasé de 37 kW à 4 pôles connecté en étoile 

avec une cage d’écureuil à barres droites. Les résultats ont ensuite été comparés aux mesures, 

avec une très bonne concordance, pour quatre niveaux de tensions (100 V, 200 V, 300 V et 

400 V).  

Les travaux présentés dans [64] comparent trois approches pour estimer les pertes fer 

implémentées dans un code EF bidimensionnel. Le comportement non linéaire des tôles 

statoriques et rotoriques étant pris en compte par une courbe anhystérétique, la première 

technique, intitulée « Traditional », consiste à décomposer l’induction en séries de Fourier et à 

calculer les pertes, en post traitement, pour chaque harmonique en utilisant la méthode 

proposée par Fiorillo et Novikov [9]. La deuxième approche, intitulée « Advanced », consiste 

à utiliser le modèle vectoriel inverse de Preisach implémenté directement dans le code pour 

prendre en compte les pertes par hystérésis et par courants induits. Cette approche néglige les 

pertes excédentaires et les temps de calcul sont relativement lourds. La troisième technique, 
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intitulée « Hybrid », consiste à utiliser une combinaison des deux premiers modèles : les 

pertes par courants induits sont calculées par le modèle vectoriel de Preisach et les deux autres 

composantes dynamiques par le modèle de Fiorillo et Novikov [9]. Les résultats des 

simulations, effectuées sur un moteur asynchrone de 37 kW, sont comparés aux  mesures à 

vide pour différents niveaux de tensions (Figure 1.19). 

 

Figure 1.19 Comparaison des pertes à vide [64]. 

On observe que la première technique surestime les pertes pour les deux dernières valeurs de 

tension alors que les deux autres sont proches de la mesure pour tous les niveaux de tensions. 

Enfin une autre approche repose sur l’utilisation du modèle de Jiles –Atherton [38] 

directement implémenté dans le code pour estimer les pertes par hystérésis [43], [67], [68]. Ce 

modèle est plus rapide que le modèle de Preisach mais a l’inconvénient de ne pas pouvoir 

représenter les cycles mineurs de manière précise. Dans les travaux présentés dans [66], les 

auteurs  proposent une amélioration qui permet de résoudre ce problème. 

1.5 Quelle approche pour calculer les pertes fer ? 

Dans les paragraphes précédents, on a vu que les modèles des pertes fer peuvent être 

classés en trois familles, à savoir les modèles analytiques, les modèles d’hystérésis et les 

modèles basés sur une surface de réponse expérimentale. À leur tour, ces modèles peuvent 

être classées, en fonction du calcul des pertes fer par rapport à une utilisation dans un code de 

calculs par EF, en deux approches : les approches en post-traitement et les approches 

hybrides. 

La première approche est de loin la plus utilisée dans le domaine de l’électrotechnique 

et la plus employée dans le milieu industriel. La popularité de l’utilisation des modèles en 
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post-traitement pour le calcul des pertes fer est principalement attribuable aux raisons 

suivantes : 

 En ce qui concerne le champ magnétique, il n’est pas nécessaire de le calculer 

en utilisant des modèles d’hystérésis et, par conséquent, une courbe 

anhystérétique est suffisante, ce qui permet d’avoir une stabilité et une rapidité 

au niveau de la procédure de résolution par EF. 

 La procédure d’identification des paramètres pour le modèle analytique est 

beaucoup plus simple que celles nécessitées par les méthodes d’hystérésis ou le 

modèle Loss Surface. Elle ne requiert pas de matériel sophistiqué. 

 La facilité d’implémentation dans un code EF. 

 

Toutefois, il existe aussi des inconvénients dans l’utilisation des méthodes en post-traitement : 

 L’effet de peau n’étant pas pris en compte lors de la résolution numérique par 

EF, les champs obtenus pour le calcul de pertes en post-traitement peuvent être 

entachés d’erreur. 

 La loi de comportement étant approximée par une courbe anhystérétique, les 

effets de l’hystérésis, des pertes par courants induits et des pertes excédentaires 

n’ont pas d’influence sur le champ magnétique. 

 Les effets de cycles mineurs, qui sont particulièrement importants dans les 

dents statoriques et à la surface du rotor, ne sont pas modélisés de manière 

précise par les méthodes analytiques. 

 

Les faiblesses mentionnées ci-dessus pour les approches en post-traitement ont amené 

les chercheurs à utiliser des méthodes qui sont capables de prendre en compte les effets 

d’hystérésis directement dans les codes de calcul. Cette deuxième approche peut également 

prendre en compte les effets des cycles mineurs à condition que le modèle d’hystérésis 

employé soit capable de bien les représenter. Néanmoins, il existe aussi des inconvénients 

attribués aux approches hybrides : 

 L’utilisation d’un modèle d’hystérésis dans la boucle itérative d’un code EF 

entraîne l’augmentation significative du temps de calcul et nécessite une 

procédure de résolution non-linéaire robuste, particulièrement en 3D. 

 La procédure d’identification du modèle d’hystérésis est plus lourde que pour 

les modèles analytiques. 
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Sur la base de ce bilan des approches de calcul des pertes fer et en tenant compte des 

contraintes industrielles en termes de précision du modèle mais également de la rapidité 

d’exécution des calculs, nous allons nous focaliser, dans la suite des travaux, uniquement sur 

les approches en post-traitement. 

1.6 Synthèse 

La première partie de ce chapitre s’est focalisée sur les propriétés des matériaux 

magnétiques et plus particulièrement sur les processus d’aimantation des matériaux 

ferromagnétiques. Ces phénomènes ont été expliqués à l’aide de la théorie introduite par 

Weiss qui stipule qu’un matériau ferromagnétique est divisé en plusieurs domaines 

magnétiques. Ensuite, à l’aide de cette théorie, nous avons expliqué le processus 

d’aimantation qui provoque une dissipation d’énergie au sein du matériau, dissipation 

énergétique apparaissant couramment sous la dénomination de pertes fer.  

Dans une deuxième partie, nous avons présenté l’influence des procédés de fabrication 

sur les propriétés magnétiques des tôles. Cela montre que, même si on dispose d’un modèle 

fiable d’estimation des pertes fer sur des échantillons caractérisés à partir de tests standards, la 

précision peut en être considérablement dégradée quand il s’agit de la détermination des 

pertes fer dans une machine assemblée. 

Dans la dernière partie, un état de l’art des approches utilisées pour estimer ces pertes 

dans les machines électriques a été présenté ainsi qu’un bilan des approches présentées. 
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2. Choix dé modé lés ét validation 

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

et/ou élaborées pour la modélisation de systèmes électromagnétiques en vue du calcul des 

pertes fer. 

La première partie de ce chapitre porte sur une présentation de la méthode des 

éléments finis. Nous exposons d’abord les équations de Maxwell qui permettent d’écrire les 

formulations mathématiques associées aux problèmes électromagnétiques. Ensuite, nous 

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

pour la résolution numérique des problèmes. 

Dans une deuxième partie, nous exposerons les modèles qui peuvent être utilisés pour 

l’estimation des pertes fer dans les systèmes étudiés. Tout d’abord, une comparaison entre 

plusieurs modèles analytiques sera effectuée afin d’évaluer leur pertinence dans l’estimation 

des pertes fer en régime sinusoïdal et non-sinusoïdal. Ensuite, nous développerons le modèle 

de Preisach pour le calcul des pertes statiques. Pour cela, nous nous sommes notamment 

intéressés aux différentes méthodes d’identification de la densité de Preisach. Trois méthodes 

d’identification seront comparées. 

La troisième partie de ce chapitre traite du développement d’un nouveau modèle 

analytique qui permet de prendre en compte, d’une manière plus précise, les pertes fer 

introduites par les cycles mineurs. 

La dernière partie est consacrée à l’étude d’un système simple, afin de valider les 

procédures de calcul des pertes fer en post-traitement de code_Carmel. Pour cela, nous 

considérons un transformateur triphasé dans différentes conditions d’alimentation électrique. 

Cette étape est indispensable puisqu’elle nous permet d’éviter les possibles incertitudes 

introduites par une modélisation d’un système plus compliquée, comme une machine 

tournante, où nous avons affaire à une géométrie du système plus complexe, au mouvement et 

à une simulation en magnétodynamique pour prendre en compte les courants induits dans la 

cage d’écureuil ou dans les amortisseurs. 

2.1 La méthode des éléments finis 

Pour rappel, l’objectif de ce travail est de mettre en place une, ou des procédures, pour 

estimer, de façon fiable, les pertes fer dans différentes machines électriques, statiques et 
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tournantes. Pour ce faire, nous avons opté pour une approche utilisée en post-traitement d’un 

code de calculs par éléments finis. Le code d’étude dans lequel seront implantées et testées les 

différentes approches est code_Carmel (Code Avancé de Recherche en Modélisation 

ELectromagnétique). Ce dernier est un code de calcul électromagnétique en 3D développé 

conjointement par le L2EP et le Département THEMIS de EDF R&D dans le cadre du 

laboratoire commun LAMEL (Laboratoire Avancé de Modélisation du Matériel Electrique). 

Dans cette partie, nous allons présenter les principes de la méthode des éléments finis 

appliqués au calcul électromagnétique. On introduit d’abord les équations de Maxwell ainsi 

que les lois de comportement descriptives des milieux mis en jeu et les conditions aux limites. 

Ensuite, nous présentons les principales formulations qui constituent les équations à résoudre 

dans le domaine continu. 

2.1.1 Equations de Maxwell 

Les systèmes étudiés lors des travaux de cette thèse fonctionnent à des fréquences 

industrielles, ce qui permet de se placer dans les conditions des régimes quasi stationnaires. 

Dans ce cas, les répartitions temporelle et spatiale des champs électriques et magnétiques, en  

régime continu, peuvent être exprimées à l’aide des équations de Maxwell [69], [70] : 

t




B
Erot  2.1 

JHrot   2.2 

0Bdiv  2.3 

Ddiv  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/m
2
], D la densité du champ électrique [C/m

2
] et 

ρ la densité volumique de charge [C/m
3
]. Les expressions 2.1 et 2.2 représentent les lois 

locales de Faraday et d’Ampère. 

2.1.2 Lois de comportement 

Les équations de Maxwell sont insuffisantes pour définir totalement l’évolution d’un 

système. Par conséquent, à ces équations doivent s’ajouter les lois de comportement qui 

relient les champs B à H et J à E. Ces lois dépendent de nombreux paramètres comme la 
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température T, l’évolution par rapport au temps ou par rapport aux directions de l’espace 

considérées. Aussi, les relations qui décrivent le comportement de ces champs peuvent 

s’écrire, de manière générale, sous la forme : 

T...)t,,f(HB   2.5 

T...)t,,g(EJ   2.6 

où t représente le temps. Dans le cas isotrope, à température constante et pour les matériaux 

linéaires, les relations entre les grandeurs se simplifient tel que : 

HB μ  2.7 

EJ σ  2.8 

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

2.1.3 Conditions aux limites 

Afin d’assurer l’unicité de la solution, des conditions aux limites sont associées aux 

champs sur le domaine d’étude. Ces conditions sont définies sur la frontière Γ du domaine 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 : hb   

et 0 hb . Si le domaine d’étude contient une zone conductrice ( 0 ), la frontière Γc 

de cette dernière peut, à son tour, être décomposée en deux parties : Γe et Γj avec ejc   

et 0 ej . 

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

magnétiques, s’énoncent comme suit : 

0 h
Hn  2.9 

0b
n.B  2.10 

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

En combinant (2.1) et (2.10), ainsi que (2.2) et (2.9), on déduit les conditions aux 

limites pour les domaines conducteurs: 

0 e
En  2.11 

0j
n.J  2.12 
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2.1.4 Les formulations de la magnétostatique 

Dans le cas de la magnétostatique, les matériaux constituant le système d’étude ne sont 

pas conducteurs et il n’y a pas de courants induits. La densité de courant J (dans la relation 

2.2), correspond donc uniquement au terme source Js. Le système d’équations à résoudre se 

limite alors à : 

sJHrot   2.13 

0Bdiv  2.14 

Celui-ci est résolu en ajoutant les conditions aux limites données par les équations 

(2.9) et (2.10) et la loi de comportement donnée par l’équation (2.7) dans le cas linéaire. Dans 

le cas où la saturation du matériau ne peut être négligée, on utilise la loi de comportement 

introduite par la relation (2.5). 

En général, ces équations ne sont pas résolues de manière directe mais en adoptant des 

formulations en potentiels. Pour le cas magnétostatique, deux types de formulation sont 

utilisés : la formulation en potentiel scalaire magnétique Ω et la formulation en potentiel 

vecteur magnétique A. 

2.1.4.1 La formulation en potentiel scalaire magnétique 

Dans le cas où la densité de courant Js est connue, on peut introduire un champ source 

Hs tel que : 

;ss JHrot   2.15 

avec Hs un champ magnétique non unique, mais dont le rotationnel est égal à la densité de 

courant Js. A partir des expressions (2.15) et (2.13), on peut alors  écrire: 

;0)(  sHHrot  2.16 

La grandeur (H - Hs) dérive donc d’un potentiel scalaire tel que : 

; gradHH s  2.17 

où  est le potentiel scalaire magnétique. Ainsi, en substituant l’équation (2.17) dans les 

relations (2.7) puis (2.3), on obtient la formulation en potentiel scalaire magnétique : 

 

   0μ gradHsdiv  2.18 
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2.1.4.2 La formulation en potentiel vecteur magnétique 

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 : 

ArotB   2.19 

En combinant les équations (2.14), (2.19) et la loi de comportement, on obtient la 

formulation en potentiel vecteur A telle que : 

sJArotrot 








μ

1
 2.20 

Il est à noter que pour la résolution de cette formulation, une condition de jauge est 

nécessaire pour assurer l’unicité de A [71]. 

2.1.5 Les formulations de la magnétodynamique 

Dans le cas où le domaine contient des matériaux conducteurs et où la dynamique du 

champ est importante, l’effet des courants induits n’est plus négligeable. Dans ce cas, il faut 

résoudre les équations associées à la magnétodynamique : 

t




B
Erot  2.21 

sJJHrot   2.22 

où J représente la densité des courants induits. A ces équations il faut évidemment ajouter les 

conditions aux limites et les lois de comportement des matériaux (2.5) et (2.6). 

Pour résoudre ce système, on utilise là aussi les formulations en potentiels : la 

formulation magnétique T-Ω et la formulation électrique A-φ. Dans la suite, on présente 

uniquement la formulation électrique A-φ qui a été utilisée lors de ce travail dans le cas 

magnétodynamique. On peut trouver le détail de la formulation T-Ω dans [72]. 

2.1.5.1 La formulation électrique A-φ 

Le potentiel vecteur A est défini de la même manière pour la formulation 

magnétostatique et pour la formulation magnétodynamique. En combinant les équations (2.1) 

et (2.21), on peut écrire la loi de Faraday locale sous la forme : 

0
t















A
Erot  2.23 
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Le rotationnel du terme 













t

A
E  étant nul, celui-ci dérive alors d’un gradient et nous 

pouvons exprimer le champ électrique E en fonction du potentiel vecteur A et du gradient 

d’un potentiel scalaire électrique φ : 

grad





t

A
E  2.24 

Ainsi, en utilisant cette expression de E dans la loi de comportement électrique (2.8), 

nous pouvons réécrire la loi locale d’Ampère (2.22) en fonction des potentiels A et  : 

0
tμ

1





















 A
gradArotrot   2.25 

Cette expression décrit la formulation électrique A-φ et, de même que pour la 

formulation magnétostatique, l’unicité de la solution mathématique est assurée par 

l’utilisation d’une condition de jauge [71]. 

2.1.6 Domaine discret 

Les équations de Maxwell, explicitées ci-dessus, donnent les distributions spatiale et 

temporelle des champs électrique et magnétique. Pour les systèmes simples, ces équations 

peuvent être résolues analytiquement, aboutissant ainsi à des solutions exactes. Cela est 

beaucoup plus délicat pour les systèmes complexes, comme les transformateurs ou les 

moteurs électriques, où il serait très fastidieux d’utiliser une résolution analytique du 

problème. 

C’est pourquoi, pour la résolution de ces équations, il faut avoir recours à des 

méthodes numériques adaptées. Dans le domaine des basses fréquences, on a souvent recours 

à une discrétisation spatiale et temporelle du problème dont la structure est analogue à celle 

du domaine continu. La méthode la plus couramment usitée est la méthode des éléments finis 

[73], [74]. 

Cette méthode consiste, dans une première étape, à construire la géométrie du système 

à étudier et à la discrétiser en éléments. Ceux-ci sont de formes simples et 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). 
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Figure 2.1 Types d’éléments de discrétisation [75] 

Le domaine d’étude est alors décomposé en nœuds, arêtes, facettes et volumes. Ainsi, les 

potentiels scalaires seront discrétisés avec des éléments nodaux et les potentiels vecteurs avec 

des éléments d’arêtes. 

L’outil mathématique utilisé pour la résolution de nos systèmes d’équations est basé 

sur la méthode de résidus pondérés et la méthode de Galerkin qui sont détaillés dans [75], 

[76]. Pour la formulation magnétostatique en potentiel scalaire Ω, la forme intégrale de la 

formulation s’écrit de cette manière : 

    
D D

dDW.μdD.Wμ sgradgradgrad H  2.26 

où W est une fonction test. De la même manière on peut exprimer la formulation 

magnétostatique en potentiel vecteur A : 

    
D D

dDdD.
μ

1
WHAW rotrotrot s  2.27 

où W est la fonction d’interpolation appliquée aux inconnues d’arêtes. 

Finalement, la formulation magnétodynamique en potentiels A-φ s’écrit à l’aide d’un 

système de deux équations. 
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Une fois discrétisées, ces formulations faibles peuvent s’écrire sous formes 

matricielles et il reste à résoudre un système d’équations de la forme : 
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    BX.A   2.29 

où [X] représente le vecteurs des inconnues. 

2.1.7 Prise en compte de la non-linéarité 

Idéalement, la prise en compte du comportement non-linéaire des matériaux 

ferromagnétiques dans un code E.F. passe par l’utilisation d’un modèle d’hystérésis. 

Toutefois, dans la plupart des problèmes, une loi non linéaire univoque reste suffisante pour 

représenter de façon fiable le comportement du dispositif d’étude. Par ailleurs, l’utilisation 

d’un modèle d’hystérésis induit une augmentation des temps de calcul, et ce, notamment à 

cause du nombre d’itérations non-linéaires plus important phénomène qui est encore plus 

prononcé dans le cas tridimensionnel [77]. Nous considérons dans ces travaux une loi de 

comportement de type anhystérétique. Plusieurs approches permettent de représenter cette 

caractéristique non-linéaire [38], [78], [79]. Ainsi, on peut l’approximer par des modèles 

polynomiaux, hyperboliques ou des expressions analytiques de type Langevin. Dans 

Code_CARMEL, le choix [77] s’est porté sur l’utilisation de la fonction de Marrocco [80] qui 

est une représentation purement mathématique de la loi de comportement H(B) et s’écrit : 

  










 εεc

τB

B

μ

B
H

2α

2α

0

 2.30 

où α, τ, ε et c sont identifiés depuis la partie supérieure de la moyenne d’un cycle d’hystérésis 

mesuré. On notera que, pour les formulations en potentiels vecteur A et électrique A-, une 

loi H(B) est requise alors que pour la formulation en potentiel scalaire , une loi B(H) est 

nécessaire. Celle-ci peut être obtenue par inversion numérique de la loi H(B), opération qui 

est effectuée par dichotomie dans Code_CARMEL. 

Pour la discrétisation d’un système non-linéaire, la méthode des éléments finis nous 

conduit à résoudre un système matriciel de la forme : 

     BX.XA   2.31 

Dans le cas où le domaine de calcul présente des milieux non-linéaires, la matrice [A] 

dépend du vecteur [X]. Pour résoudre ce système dans Code_CARMEL, on utilise la méthode 

itérative de Newton-Raphson pour le modèle de Marrocco. La convergence des algorithmes 

peut être améliorée en introduisant un coefficient de relaxation compris entre 0 et 1. Ainsi, 

plus la convergence est difficile, plus la valeur du coefficient est faible. 
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2.1.8 Prise en compte du mouvement 

Dans le cas des systèmes électromagnétiques incluant un mouvement, ce dernier doit 

être pris en compte en évitant de remailler la totalité du système après un déplacement. 

Plusieurs méthodes existent pour tenir compte du mouvement [81], Dans Code_CARMEL, la 

méthode retenue est celle du pas bloqué qui est actuellement la plus utilisée. Cette méthode 

nécessite un maillage régulier et conforme de la surface de mouvement. Ceci a pour avantage 

d’éviter des déformations de maillage lors du mouvement mais le principal inconvénient est 

une contrainte forte sur le maillage qui se traduit par une relation rigide entre le pas de calcul 

temporel Δt et, dans le cas du mouvement circulaire, l’angle de déplacement minimal Δθ. 

ωΔtΔθ   2.32 

où ω est la vitesse de rotation. Aussi, afin d’assurer une modélisation précise, le pas du 

maillage et le pas temporel doivent être bien choisis. 

2.2 Choix du modèle 

Dans la dernière partie du premier chapitre, nous avons fait un bilan des approches 

proposées dans la littérature pour estimer les pertes fer en utilisant un code E.F. A la suite de 

ce bilan nous avons privilégié des approches en post-traitement de Code_CARMEL. Dans une 

première partie de ce paragraphe, nous allons comparer plusieurs modèles analytiques, basés 

sur l’approche de décomposition des pertes de Bertotti. Les performances de ces modèles sont 

évaluées dans les cas d’inductions sinusoïdale et non-sinusoïdale. Ensuite, nous allons 

comparer plusieurs méthodes pour identifier le modèle de Preisach afin d’étudier leur capacité 

à construire des cycles mineurs. Dans une dernière partie, nous allons présenter le 

développement d’un nouveau modèle analytique pour prendre en compte les pertes fer 

introduites par les cycles mineurs. 

2.2.1 Modèles analytiques retenus pour comparaison 

Parmi les modèles analytiques introduits au premier chapitre, nous avons retenu les 

quatre modèles qui sont les plus utilisés pour estimer les pertes dans les machines électriques. 

Le premier modèle estime les pertes fer dans les matériaux ferromagnétiques doux sur 

la base de l’équation suivante: 
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c.i.

α

mhexcc.i.htot BfkBfkfBkPPPP   2.33 

Le second modèle se différencie du précédent par le fait que les pertes dynamiques 

sont calculées à partir de l’évolution temporelle de l’induction. 

dt
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  2.34 

Le troisième est basé sur la décomposition en série Fourier de l’induction magnétique 

pour prendre en compte l’excitation non-sinusoïdale. 
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où Bm,n et fn sont l’amplitude et la fréquence du n
-ième

 harmonique. 

Enfin, le dernier modèle retenu est une combinaison du deuxième et du troisième 

[82] : 
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 2.36 

On peut remarquer que les quatre modèles ci-dessus utilisent les mêmes coefficients. Ces 

derniers sont identifiés, en utilisant l’algorithme présenté dans le paragraphe (1.3.1.1), à partir 

de mesures expérimentales et à l’aide de l’équation (2.33).  

2.2.2 Mesures et identification des coefficients des pertes fer 

Afin d’évaluer l’efficacité de chaque modèle analytique, nous avons choisi de 

comparer les résultats qui en sont issus aux mesures expérimentales effectuées sur un 

dispositif simple pour lequel les mesures de pertes sont relativement précises. Le dispositif 

adopté est un échantillon torique composé de l’empilement de plusieurs anneaux de tôles 

FeV600-65HA. La découpe des anneaux a été effectuée avec la technique d’électroérosion 

afin de préserver au mieux leurs caractéristiques magnétiques (voir paragraphe (1.2)).  

Les dimensions de l’échantillon torique sont données ci-dessous : 

 Diamètre extérieur : 110mm 

 Diamètre intérieur : 98mm 

 Epaisseur de l’échantillon : 6.5mm 

Le circuit magnétique obtenu par l’empilement des tôles est recouvert d’un ruban 

isolant pour éviter d’éventuels courts-circuits du bobinage à travers les tôles. Deux 
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enroulements de N1=283 et N2=60 spires respectivement sont alors bobinés autour du circuit 

magnétique composant ainsi un transformateur torique. Le dispositif est ensuite caractérisé 

sur un banc spécifique [43] pour aboutir à la caractéristique B(H). La procédure consiste à 

faire circuler un courant i(t) au primaire à l’aide d’une source de tension afin de déterminer 

l’excitation H(t) (théorème d’Ampère, équation (2.37)) 

 
 

 A/m
l

tIN
tH

moy

1  2.37 

où lmoy est le périmètre moyen des anneaux donné par : 

 
 m

R

R
ln

RR
2πl

1

2

12
moy




















  2.38 

avec R1 et R2 les rayons intérieur et extérieur du tore. 

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 : 

 Tdt(t)V
SN

1
-B(t) s

2

  2.39 

où S est la section du tore. Les pertes fer en régime statique et dynamique sont données par la 

surface du cycle de pertes B(H) : 

avec ρ la masse volumique de la tôle et T la période de l’excitation. 

La caractérisation par le dispositif étudié sous entend les hypothèses suivantes: 

 Le flux est homogène et parfaitement canalisé dans le tore ce qui suppose 

l’inexistence de flux de fuite. Cette hypothèse est valable seulement si le 

rapport du rayon extérieur sur le rayon intérieur de l’échantillon est inferieur 

ou égal à 1,1. 

 Les dimensions de l’échantillon sont constantes. 

L’échantillon torique a été caractérisé dans différentes conditions. Dans le cas 

sinusoïdal, des mesures ont été réalisées pour plusieurs fréquences et niveaux de Bmax. Deux 

ensembles de coefficients de pertes fer ont alors été identifiés en régime sinusoïdal à l’aide de 

l’équation 2.33 : le premier pour les fréquences de 5 et 50 Hz et le second pour les fréquences 

de 5, 50 et 600 Hz. Cette double identification a été menée dans le but de quantifier 

 
 

 W/kgdt
dt

tdB
tH

ρT

1
P

T

0  2.40 
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l’amélioration éventuelle apportée par une caractérisation à une plus grande fréquence sur la 

précision de l’estimation des pertes fer dans le cas non-sinusoïdal. Les deux jeux de 

coefficients identifiés, identiques pour les quatre modèles analytiques, sont présentés dans le 

tableau 2.1. 

Tableau 2.1 Coefficients identifiés 

 Jeu 1 Jeu 2 

kh [WsT
-α

m
-3

] 230,65 230,65 

α 1,9 1,9 

kc.i. [Ws
2
T

-2
m

-3
] 0,0187 0,0784 

kexc[Ws
1.5

T
-1.5

m
-3

] 1,7287 0,6424 

 

Sur la Figure 2.2 a), nous pouvons observer le « fitting » (ajustement des paramètres 

d’un modèle pour se rapprocher de la courbe expérimentale) obtenu pour le premier jeu de 

coefficients à 5 et 50 Hz. Ces mêmes coefficients sont ensuite utilisés pour tracer l’évolution 

des pertes à 600 Hz (Figure 2.2 b). 

 
a) 

 
b) 

Figure 2.2 Courbes obtenues avec le premier jeu de coefficients 

Pour les fréquences utilisées dans l’identification, on obtient évidemment une bonne 

approximation des pertes (Figure 2.2 a). Par contre, comme on pouvait le prévoir, en utilisant 

le premier jeu de coefficients, les pertes fer sont sous estimées pour une fréquence plus élevée 

(Figure 2.2 b)). 
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a) 

 
b) 

Figure 2.3 Courbes obtenues avec le deuxième jeu de coefficients. 

Dans le cas du deuxième jeu de coefficients, identifiés à partir de 5, 50 et 600 Hz, les 

pertes fer sont bien approximées pour les trois niveaux de fréquences comme on peut le voir 

sur les Figure 2.3 a) et b). 

2.2.3 Evaluation des modèles 

Afin d’évaluer le comportement de nos modèles, nous avons effectué des mesures sur 

le dispositif torique à 50 Hz pour deux cas de figure : sinusoïdal et non-sinusoïdal sans cycles 

mineurs. Dans le cas sinusoïdal, nous nous sommes astreints à garder, lors des mesures, un 

taux de distorsion harmonique (THD) inferieur à 1 %. 

 
a) Formes d’ondes d’induction 

 
b) Décomposition en série Fourier 

Figure 2.4 Exemples de mesures dans le cas sinusoïdal 

Sur les Figure 2.4 a et b, nous montrons quelques mesures de l’induction, obtenues à 

partir de l’intégrale de la f.e.m. au secondaire, ainsi que sa décomposition en série de Fourier 

afin de calculer le THD. Sur la Figure 2.5 nous avons tracé les cycles d’hystérésis qui 

correspondent aux trois champs d’induction illustrés dans la Figure 2.4a. 
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Figure 2.5 Cycles d’hystérésis mesurés dans le cas sinusoïdal 

Les mesures pour le cas non-sinusoïdal ont été faites également à 50Hz en introduisant 

des harmoniques de 3
ième

, 5
ième

, 7
ième

, 9
ième

 et 11
ième

 ordres comme nous pouvons le voir dans 

la Figure 2.6b. Quelques exemples d’inductions magnétiques mesurées à partir du secondaire 

de l’échantillon torique sont représentés sur la Figure 2.6a. Ce sont des allures de champ 

susceptibles d’être rencontrées dans le cas de machines électriques statiques ou tournantes. 

 
a)Formes d’ondes d’induction 

 
b) Décomposition en série Fourier 

Figure 2.6 Exemple de mesures dans le cas non-sinusoïdal 

La Figure 2.7 représente les cycles d’hystérésis dans le cas non-sinusoïdal pour les 

trois formes d’ondes d’induction de la Figure 2.6a. On peut aisément voir que les cycles sont 

plus larges que dans le cas précédent, ce qui explique l’augmentation des pertes dans 

l’échantillon. En effet, la dynamique d’évolution de l’induction magnétique est dans ce cas 

plus importante, notamment sur les fronts montants et descendants, engendrant une 

augmentation de la contribution dynamiques aux pertes. 
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Figure 2.7 Cycles d’hystérésis mesurés dans le cas non-sinusoïdal 

Par la suite, nous avons comparé les mesures présentées ci-dessus avec les résultats 

issus des quatre modèles analytiques (voir paragraphe (2.2.1)) et ce pour les deux cas : 

sinusoïdal et non-sinusoïdal. Rappelons que : 

- le premier modèle, intitulé « Modèle 1 (Bmax) » et donné par l’équation (2.33), 

estime les pertes fer en fonction de la valeur crête de l’induction (Bmax) ;  

- le deuxième modèle, appelé « Modèle 2 (Bmax+dB/dt) » et décrit par l’équation 

(2.34), calcule la composante statique en fonction de la valeur crête de l’induction sur une 

période et les composantes dynamiques (pertes par courants induits et excédentaires) en 

fonction de la dérivée temporelle d’induction (dB/dt) ; 

- le troisième modèle, dénommé « Modèle 3 (FFT) », calcule les pertes fer avec 

l’équation (2.35) en fonction de la valeur crête de l’induction de chaque harmonique. 

- le quatrième modèle est une combinaison entre le deuxième et le troisième modèle 

(intitulée « Modèle 4 (FFT+dB/dt) »). Celui-ci calcule les pertes fer avec l’équation (2.36) 

où la composante statique est calculée en fonction de la valeur crête de chaque harmonique 

obtenue par la décomposition en série de Fourier et les composantes dynamiques en fonction 

de la dérivée temporelle d’induction. 

Avec chacun des quatre modèles, on utilisera les formes d’ondes de l’induction 

mesurées sur l’échantillon torique afin d’estimer les pertes fer. Les mesures sont comparées 

aux résultats obtenus par ces modèles utilisant les deux jeux de coefficients (Jeu 1 et Jeu 2).  

Dans un premier temps nous avons effectué les comparaisons dans le cas sinusoïdal. 

Comme escompté, les résultats issus des quatre modèles sont très proches de la mesure. 
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a) Jeu 1 de coefficients 

 
b) Jeu 2 de coefficients 

Figure 2.8 La comparaison des modèles analytiques avec la mesure pour le cas sinusoïdal 

Dans un second temps, nous avons procédé aux comparaisons dans le cas non-

sinusoïdal. 

 
a) Jeu 1 de coefficients 

 
b) Jeu 2 de coefficients 

Figure 2.9 La comparaison des modèles analytiques avec la mesure pour le cas non-sinusoïdal 

Pour les deux ensembles de coefficients, le premier modèle (Modèle 1 (Bmax)) 

analytique sous estime les pertes et donne des résultats identiques dans le cas sinusoïdal 

comme non sinusoïdal. Cela s’explique naturellement par le fait que ce modèle calcule les 

pertes uniquement en fonction de la valeur crête de l’induction. Par conséquent, pour deux 

formes d’ondes (l’une sinusoïdale et l’autre non-sinusoïdale) avec la même valeur crête, le 

modèle aboutit à la même valeur de pertes. 

Le (Modèle 2 (Bmax+dB/dt)) sous estime également les pertes avec le premier jeu de 

coefficients tout en étant plus proche de la mesure. En revanche, les résultats sont nettement 

améliorés avec le deuxième jeu de coefficients. Ceci est logique du fait que, ce dernier ayant 

été identifié à partir de mesures sur une plus large gamme de fréquences, le modèle est plus à 

même de prendre en compte les harmoniques d’ordres élevés, et donc des variations de dB/dt 

plus importantes, qu’on retrouve dans le cas non sinusoïdal (voir Figure 2.2 b). 
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Les Modèle 3 (FFT) et Modèle 4 (FFT+dB/dt), quant à eux, surestiment les pertes 

fer quel que soit le jeu de coefficients utilisé. Cette surestimation est due, pour une grande 

part (voir Figure 2.10a), à la composante statique des modèles qui calcule les pertes en 

utilisant la valeur crête de chaque harmonique de l’induction magnétique. L’analyse de la 

décomposition spectrale (voir Figure 2.6b) de l’induction montre que l’amplitude du 

fondamental est de 1,8 T pour une valeur crête de l’induction à 1,5 T. Par conséquent, comme 

ces modèles ne prennent pas en compte la phase de chaque harmonique, mais seulement 

l’amplitude et l’ordre des harmoniques, les pertes fer sont automatiquement surestimées. 

 
a) Composante statique 

 
b) Composante dynamique 

Figure 2.10 Evolution de chaque composante des pertes fer dans le cas non-sinusoïdal 

En dissociant les évolutions des composantes statique et dynamique des pertes fer 

(Figure 2.10) pour le deuxième modèle on observe que le caractère hyperbolique des pertes en 

fonction de l’induction est pris en compte uniquement par les composantes dynamiques. 

En conclusion des résultats présentés ci-dessus, le deuxième modèle semble être le 

plus précis parmi les quatre modèles analytiques retenus, aussi bien pour le régime sinusoïdal 

que pour le régime non sinusoïdal (sans cycles mineurs). Pourtant, il n’est pas adapté pour 

estimer les pertes des cycles mineurs, surtout à cause de la composante statique qui calcule les 

pertes en fonction de Bm. En revanche, une amélioration peut y être apportée en remplaçant la 

composante statique par des modèles analytiques plus sophistiqués, ou des modèles 

d’hystérésis, qui peuvent prendre en compte ces cycles mineurs. 
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2.2.4 La prise en compte de la composante statique par un 

modèle d’hystérésis 

Actuellement, la modélisation de l’hystérésis est principalement axée sur le 

développement d’approches qui prennent en compte l’histoire de l’état magnétique du 

matériau. Cette dernière est une propriété intrinsèque du modèle mathématique de Preisach 

qui est largement utilisé dans la modélisation du comportement magnétique des matériaux. 

Toutefois, sa mise en œuvre numérique et son identification exigent plus d’efforts en 

comparaison à d’autres modèles analytiques ou d’hystérésis tels que le celui de Jiles-Atherton. 

Ce dernier, basé sur des hypothèses physiques, utilise un bilan énergétique magnétique 

dans le matériau conduisant à une équation différentielle du premier ordre avec cinq 

paramètres à identifier sur un cycle majeur centré (voir paragraphe 1.3.2.2). Ne possédant pas 

la propriété d’histoire magnétique du matériau, ce modèle n’est pas capable de transcrire des 

cycles mineurs fermés ce qui constitue la principale limitation à son utilisation. De nombreux 

travaux [66], [83] tentent de lever cette limitation. Les résultats sont satisfaisants mais restent 

valables pour des applications relativement simples. 

Parmi les modèles d’hystérésis qui existent dans la littérature, le modèle de Preisach, 

est l’un des plus adaptés pour représenter les cycles mineurs [84] qui sont introduits, par 

exemple, suite à l’utilisation d’un convertisseur statique. 

Comme nous l’avons vu dans le paragraphe (1.3.2.1), il existe plusieurs méthodes pour 

identifier ce modèle. Toutes ces approches ont généralement besoin d’une dérivation et d’une 

intégration numérique, ce qui fait que, outre l’erreur introduite dans le cadre des mesures, une 

erreur numérique peut également être introduite. Dans la suite, on va développer une méthode 

d’identification pour le modèle de Preisach, basée sur la fonction d’Everett [85], qui évite ces 

opérations numériques. 

2.2.4.1 La fonction d’Evérétt 

La fonction d’Everett, selon la densité de Preisach p(a,b), peut se définir de la manière 

suivante: 

 
y)T(x,

sat dadbba,pMy)E(x,  2.41 



2. Choix de modèles et validation 

 

67 

 

 

où T(x,y) est la surface d’un triangle rectangle défini dans le plan de Preisach dont 

l’hypoténuse est confondue avec la droite a=b et l’angle droit se situe au point de coordonnées 

(x,y). 

 

Figure 2.11 Triangle T(x,y) dans le plan de Preisach 

Par la suite, nous montrons que les surfaces S+ et S-, définies au paragraphe (1.3.2.1), 

peuvent s’écrire comme une combinaison de triangles T (voir eq. 2.42 et 2.43) et, si la 

fonction d’Everett est connue sur tout le plan de Preisach, on peut alors déduire l’aimantation 

comme une combinaison linéaire de plusieurs fonctions d’Everett. Considérons l’exemple 

présenté dans la Figure 2.12. 

 

Figure 2.12 Exemple de parcours d’aimantation et triangle de Preisach associé. 

On a ainsi : 

Si on introduit les expressions précédentes dans l’équation (1.44), on peut écrire 

l’aimantation telle que : 

       

     H,HTH,HTH,HTS

H,HTH,HTH,HTH,HTS

2121sat
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







 
2.42 

2.43 

         H,H2EH,H2EH,H2EH,HEHM 2121satsatsat   2.44 
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ou sous la forme simplifiée suivante: 

Ainsi, il est possible de décrire l’évolution de l’aimantation dans le cas général : 

où Hi-1 représente l’avant-dernière valeur du vecteur d’histoire. 

Par ailleurs, comme le cycle d’hystérésis est anti-symétrique, on peut identifier la 

fonction d’Everett sur uniquement la branche descendante et ensuite déduire la branche 

ascendante par une isométrie de centre O. Ainsi, la fonction d’Everett doit vérifier la propriété 

suivante : 

avec H et Hm deux champs qui vérifient H<Hm.  

Dans ce modèle, l’aimantation donnée par la relation (2.46) ne présente pas de dérivée 

ou d’intégrale et utilise le champ magnétique H comme donnée d’entrée. On peut également, 

avec le même raisonnement, utiliser le champ d’induction B comme variable d’entrée. 

 

2.2.4.2 Lés méthodés d’idéntification dé la fonction d’Everett 

Les méthodes utilisées pour identifier le modèle de Preisach peuvent être classées en 

deux grandes familles : les méthodes analytiques et les méthodes basées sur l’interpolation. 

Dans ce mémoire, nous avons choisi d’identifier le modèle de Preisach à l’aide des méthodes 

basées sur l’interpolation parce qu’elles permettent facilement d’inverser le modèle. La 

méthode retenue pour identifier la densité de Preisach p(a, b) est basée sur l’identification de 

la fonction d’Everett car cette dernière ne nécessite ni dérivation ni intégration pour calculer 

l’aimantation. En effet, l’aimantation est calculée par interpolation parmi une base de courbes 

d’Everett. La procédure d’interpolation utilisée est détaillée dans l’annexe B de la thèse d’A. 

Benabou [43].  

La base de courbes d’Everett peut être obtenue à partir de mesures ou à partir de 

modèles analytiques. Différentes méthodes d’identification de ces courbes existent pour 

     H,H2EHMHM 22   2.45 

     

     











1i1i1i

1i1i1i

HH,H,H2EHMHM

HH,HH,2EHMHM
 2.46 

   mm HH,EH,HE   2.47 

     

     











1i1i1i

1i1i1i

BB,B,B2EBMBM

BB,BB,2EBMBM
 2.48 
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améliorer la prise en compte des informations relatives au processus d’aimantation du 

matériau. On peut ainsi citer l’identification de courbes d’Everett dans les cas suivants : 

 cycles centrés (C.C.) [86] ; 

 courbes de renversement anhystérétiques (en anglais : « anhysteretic reversal 

curves » (A.R.C.)) [87] ; 

 courbes de renversement du premier ordre (en anglais : « first order revesal 

curves » (F.O.R.C.)) [47] . 

Des exemples de ces courbes, ainsi que les fonctions d’Everett associées pour le 

modèle B(H), sont représentés dans les figures ci-dessous. On remarque que la forme de la 

fonction d’Everett est différente pour chaque type de méthode d’identification. Ainsi, dans le 

cas des exemples ci-dessous, la surface de la fonction d’Everett augmente de plus en plus. 

Ceci signifie qu’à chaque fois des informations sont rajoutées en changeant le type des 

courbes utilisées. 

 
a) Cycles centrés 

 
b) Fonction d’Everett 

Figure 2.13 Cycles centrés et fonction d’Everett associée 

Dans le cas de la méthode des cycles centrés, les mesures sont facilement réalisables 

en imposant des amplitudes de champ magnétique différentes (Figure 2.13a). Par contre, cette 

méthode donne des informations basiques sur le processus d’aimantation du matériau. En 

effet, la description du parcours de l’aimantation est restreinte aux cycles centrés, et la 

représentation d’un parcours d’aimantation devient plus délicate comme on le verra par la 

suite. Ce caractère se traduit par une surface de la fonction d’Everett plus réduite que dans les 

autres méthodes (Figure 2.13b). 

L’approche basée sur les A.R.C. nécessite quant à elle d’ajouter, en plus des cycles 

centrés, la courbe inverse de première aimantation (Figure 2.14-a). Par exemple, si on prend 
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le cycle centré composé de la courbe 3-6 (voir la Figure 2.14-a) pour construire une A.R.C., 

on ajoute la courbe inverse de première aimantation, c’est-à-dire le segment 6-8. 

 
a) Courbes d’inversion anhystérétique 

 
b) Fonction d’Everett 

Figure 2.14 La représentation des A.R.C. 

De cette façon, on obtient la courbe 3-8 qui nous donne plus d’informations sur le matériau 

que la courbe du cycle centré seul. 

Enfin, pour avoir encore plus d’informations sur le comportement magnétique du 

matériau, une solution consiste à utiliser les F.O.R.C. (voir Figure 2.15). Ces courbes peuvent 

être obtenues à partir des mesures ou à partir des relations analytiques. Dans la pratique, ces 

courbes sont très difficiles à déterminer expérimentalement et nécessitent des bancs de 

mesures relativement fiables. De ce fait, plusieurs approches analytiques ont été proposées 

pour les construire [42], [47], [88], [89]. 

 
a) Courbes de premier ordre 

 
b) Fonction d’Everett 

Figure 2.15 La représentation des F.O.R.C. 

Dans notre cas, nous avons choisi d’utiliser le modèle analytique proposé par Zirka 

[89] qui construit ces courbes à partir d’un cycle d’hystérésis saturé. 
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2.2.4.3 Comparaison éntré lés méthodés d’idéntification 

Dans le paragraphe précédent, trois techniques d’identification possibles pour le 

modèle inverse de Preisach ont été présentées. Afin de quantifier les performances de chacune 

de ces méthodes, nous les avons comparées pour différentes formes d’induction. 

Dans un premier temps, avec les trois méthodes d’identification (Cycles Centrés, 

A.R.C. et F.O.R.C.) nous avons reconstruit plusieurs cycles centrés (Figure 2.16). 

 

Figure 2.16 Représentation de plusieurs cycles centrés 

On remarque, sur la Figure 2.16, que les trois méthodes d’identification aboutissent à 

une bonne construction des cycles centrés. Toutefois, il est à noter que la méthode des 

F.O.R.C. donne des résultats légèrement différents par rapport aux deux autres de par le fait 

que les données utilisées pour construire la fonction d’Everett sont différentes. En effet, dans 

le cas des deux premiers modèles (Cycles Centrés et A.R.C.), la fonction d’Everett est 

obtenue à partir de plusieurs cycles centrés mesurés. En revanche, le troisième modèle 

(F.O.R.C.) est basé sur l’approche analytique proposée par Zirka afin de générer les courbes 

F.O.R.C. utilisées pour la construction de la fonction d’Everett. Bien que cette approche 

permette de s’affranchir de mesures expérimentales délicates à réaliser, elle reste une 

estimation des courbes F.O.R.C. réelles associées au matériau. 

Dans un deuxième temps, on a comparé l’aptitude des trois méthodes d’identification 

à aboutir à la construction d’un cycle non centré comme illustré sur la Figure 2.17. Les 

méthodes A.R.C. et F.O.R.C. parviennent à bien retranscrire le cycle. Par contre, l’approche 

des Cycles centrés ne permet pas de reconstituer sa fermeture. Ceci s’explique par le fait que 

le point de rebroussement étant situé à 1,2 T, la fonction d’interpolation prend les fonctions 
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d’Everett les plus proches de ce point. Le cycle est alors bien décrit jusqu’au niveau de 1,2 T 

mais au-delà de ce point, c’est une extrapolation qui est effectuée à la place d’une 

interpolation. Ceci introduit une erreur importante dans la construction du cycle qui se traduit 

par sa non-fermeture. En conclusion, seules les deux méthodes (A.R.C et F.O.R.C.) ont 

l’information nécessaire pour effectuer une bonne fermeture d’un cycle non centré. 

 

Figure 2.17 Représentation d’un cycle non centré 

Dans la dernière partie de ce paragraphe, on compare les capacités de ces méthodes 

d’identification à construire plusieurs cycles mineurs. Sur les Figure 2.18, les cycles mineurs 

sont construits à l’intérieur d’un cycle majeur saturé. Comme attendu, la représentation des 

cycles mineurs est quasi impossible par les deux premiers modèles. En effet, il n’y a pas 

suffisamment d’informations dans la construction de la fonction d’Everett pour une bonne 

construction de ces cycles mineurs. 

 
a) Par les méthodes C.C. et A.R.C. 

 
b) Par la méthode F.O.R.C. 

Figure 2.18 Représentation des cycles mineurs 
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Plus précisément, ce problème vient du fait que la construction de la fonction 

d’Everett par les deux premiers modèles ne donne pas d’information concernant un éventuel 

rebroussement d’induction dans les cadrans 3 et 4. A l’opposé, comme dans la construction de 

la fonction d’Everett par la méthode F.O.R.C. on dispose de l’information sur un éventuel 

rebroussement de l’induction sur toute la branche ascendante d’un cycle majeur (voir Figure 

2.15), on peut alors construire les cycles mineurs en utilisant l’information contenue dans les 

courbes de renversement de premier ordre. 

Le travail présenté dans ce paragraphe a porté sur la comparaison de plusieurs 

méthodes pour identifier le modèle de Preisach scalaire. La première méthode (Cycles 

Centrés) est uniquement adéquate pour la construction de cycles d’hystérésis centrés. La 

deuxième méthode (A.R.C.) améliore la première en rajoutant la courbe anhystérétique pour 

chaque courbe descendante du cycle centré ce qui permet de représenter, de façon précise, les 

cycles d’hystérésis centrés et non centrés. La dernière méthode (F.O.R.C.) qui construit la 

fonction d’Everett à partir de plusieurs courbes d’inversion permet la construction de cycles 

centrés et non centrés mais également des cycles mineurs. Il faut noter qu’à cause de la 

méthode analytique utilisée pour construire ces courbes, les cycles majeurs centrés et non-

centrés sont moins bien représentés que dans le cas des deux autres procédures mais les 

différents tests effectués montrent que la qualité des résultats reste largement acceptable. 

Comme nous envisageons de modéliser des machines électriques, l’utilisation d’un 

modèle d’hystérésis intrinsèque à un code de calcul par éléments finis est délicate à 

implémenter et augmente significativement les temps de calcul. Nous nous sommes alors 

focalisés sur le développement d’un nouveau modèle analytique qui puisse prendre en compte 

les pertes induites par les cycles mineurs. 

2.3 Dévéloppémént d’un modèlé analytiqué pour 
prendre en compte les pertes induites par les 
cycles mineurs. 

Les convertisseurs statiques, tels que les hacheurs et les onduleurs, sont largement 

utilisés pour alimenter les machines tournantes dans les applications à vitesse variable et dans 

le contrôle de couple. Cependant, l’utilisation de ce type d’alimentation a un impact négatif 

sur les pertes magnétiques en raison de leur contenu harmonique élevé. Les harmoniques les 

plus souvent présentes dans les machines électriques sont de rangs impairs. Le contenu 
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harmonique provoque une distorsion des formes d’onde ce qui peut ajouter des boucles 

mineures au cycle majeur d’hystérésis lesquelles augmentent les pertes magnétiques dans le 

noyau. 

Les modèles analytiques de pertes fer, tel que le modèle classique de Steinmetz [24] 

par exemple, ne sont pas adéquats pour prendre en compte les cycles mineurs. Par conséquent, 

des modèles analytiques plus sophistiqués ou des modèles d’hystérésis, qui peuvent prendre 

en compte ces cycles mineurs, doivent être employés. Comme nous l’avons déjà évoqué dans 

le premier chapitre, un modèle analytique a été proposé par J. Lavers [30] (voir l’équation 

(1.27)) pour prendre en compte les pertes associées aux cycles mineurs. L’inconvénient de ce 

modèle réside dans le fait que la position des cycles mineurs sur le cycle majeur n’est pas 

prise en compte. Par conséquent, la quantification des pertes dues à ces cycles peut être 

faussée. 

Un autre modèle utilisé fréquemment dans la littérature pour prendre en compte les 

cycles mineurs est celui basé sur la décomposition de l’induction en série de Fourier [82], 

[90]. Les pertes introduites par ces cycles sont alors données par la composante statique des 

pertes fer : 





n

1

α
im,ihh BfkP

i

 2.49 

où Bm,n et fn sont l’amplitude et la fréquence du n
-ième

 harmonique et kh, α sont des coefficients 

identifiés à partir de la mesure. L’inconvénient de cette approche réside dans le fait que les 

déphasages des harmoniques ne sont pas pris en compte ce qui induit des erreurs dans le 

calcul des pertes [91]. 

En conséquence, dans les paragraphes suivants nous allons développer un nouveau 

modèle analytique, basé sur celui proposé par Lavers, qui tient compte de la position (Bmoy,i) 

et de la taille des cycles mineurs (Bi). Il consiste à remplacer la contribution des pertes fer 

introduites par les cycles mineurs dans l’équation (1.27) par une autre fonction Pi(Bi, Bmoy,i). 

 



n

1i

imoy,ii

α

mhh. B,ΔBPfBkP  2.50 

où n est le nombre de cycles mineurs sur une période électrique de l’induction. La fonction Pi 

donne les pertes associées à un cycle mineur et dépend de sa position par rapport au cycle 

majeur en considérant sa valeur moyenne (Bmoy,i) et son amplitude (Bi). 

Pour identifier cette fonction, les données doivent être extraites en modifiant la 

position et l’amplitude du cycle mineur sur le cycle majeur d’hystérésis. Cela peut être obtenu 
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par des mesures ou en utilisant un modèle d’hystérésis capable de construire des cycles 

mineurs. Ainsi, M.S. Lancarotte [78] a proposé une méthodologie pour mesurer des cycles 

mineurs à partir d’un dispositif expérimental dédié. 

 

Figure 2.19 Schéma de l’hysteresisgraphe pour générer des formes d’ondes arbitraire [78] 

L’hysteresisgraphe permet de caractériser les échantillons toriques avec des formes 

d’ondes triangulaires, ce qui permet de garder une dynamique dB/dt constante sur toute la 

période. Un autre moyen de générer des cycles mineurs parfaitement contrôlés consiste à 

utiliser un modèle d’hystérésis. Celui-ci doit toutefois être relativement fiable en termes de 

représentation physique du comportement magnétique. Nous avons retenu cette technique 

pour générer les cycles mineurs et le choix s’est porté sur le modèle statique de Preisach 

identifié à partir des courbes d’inversion de premier ordre (F.O.R.C.).  

Dans ce travail, nous utilisons des échantillons de tôles de type M800-50A dont nous 

disposons. Ces tôles ont été découpées par électroérosion afin de minimiser l’impact négatif 

sur les propriétés magnétiques. Ensuite, elles ont été caractérisées avec un cadre Epstein en 

régime sinusoïdal et non-sinusoïdal avec des cycles mineurs. Les mesures effectuées ont 

ensuite permis d’identifier le modèle d’hystérésis. La comparaison entre la mesure et le 

modèle statique de Preisach est présentée dans la Figure 2.20 
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Figure 2.20 Comparaison entre la mesure et le modèle de Preisach pour un cycle majeur 

Une comparaison entre les cycles expérimentaux et le modèle de Preisach statique est 

illustrée dans la Figure 2.21 a, b) pour des formes d’ondes non sinusoïdales comportant des 

cycles mineurs. 

 
a) Cycles mineurs centrés  

 
b) Cycles mineurs non centrés 

Figure 2.21 Comparaison entre la mesure et le modèle de Preisach pour des formes d’ondes 

non sinusoïdales 

On constate que le modèle de Preisach est capable de construire des cycles majeurs et 

mineurs avec une précision satisfaisante. Comme le banc d’Epstein utilisé ne permet pas de 

contrôler rigoureusement la position et la taille des cycles mineurs, la fonction Pi sera 

identifiée à l’aide du modèle de Preisach comme spécifié précédemment. 

La surface de réponse de la fonction Pi est obtenue à partir des simulations 

paramétrées du modèle statique de Preisach (voir Figure 2.22). Pour avoir des cycles mineurs 
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dans un cycle majeur d’hystérésis, on ajoute un harmonique de 3
ième

 ordre au fondamental. 

Ensuite, la surface est obtenue en calculant les pertes fer des cycles mineurs pour des 

simulations successives en changeant la phase et l’amplitude de l’harmonique de rang 3. C’est 

ainsi que l’on modifie la taille et la position du cycle mineur par rapport au cycle majeur. 

 

Figure 2.22 Les pertes introduites par les cycles mineurs 

Ainsi, à partir de la surface obtenue, on peut calculer les pertes fer pour tout type de 

cycles mineurs en effectuant une simple interpolation. Sur la Figure 2.23, on compare les 

résultats obtenus à partir du modèle de J. Lavers et celui proposé pour une forme d’onde 

triangulaire. 

 
a) c=0.4 

 
b) c=0.6 

Figure 2.23 Comparaison entre le modèle proposé et le modèle de J. Lavers pour deux valeurs 

du coefficient c 
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Le cycle majeur d’une amplitude de 1,3 T comporte un cycle mineur dont la position et la 

taille sont modifiées pour construire la surface de réponses des deux modèles. 

Cette comparaison a été faite pour deux valeurs du coefficient c. On observe que dans 

les deux cas, la surface du modèle de J. Lavers est plane et donc les pertes introduites par les 

cycles mineurs dépendent seulement de l’amplitude du cycle mineur ΔB. En d’autres termes, 

ce modèle suppose qu’un cycle mineur de ΔB fixe génère la même contribution de pertes fer 

quelle que soit sa position sur le cycle majeur [30], [82], ce qui n’est pas vrai en réalité. Par 

ailleurs, la valeur du coefficient c est souvent fixée à environ 0,6 [55]–[57], [93], ce qui, 

d’après la Figure 2.23 b), surestime les pertes fer. 

Le modèle proposé prend en compte et l’amplitude ΔB et la position du cycle mineur 

(Bmoy) pour avoir une meilleure approximation des pertes fer introduites par un cycle mineur 

donné. La surface construite par ce modèle a une forme concave non régulière. Cela signifie 

que pour un cycle mineur de taille donnée, les pertes fer augmentent avec la translation du 

cycle vers la position de saturation. 

Des comparaisons ont également été effectuées entre les résultats obtenus par le 

modèle proposé, celui de Lavers, et la méthode basée sur la décomposition de l’induction en 

série Fourier. Pour un cycle mineur d’amplitude ΔB=0,32 T, le coefficient c a été fixé à 

c=0,43 afin de mieux approximer la mesure. La Figure 2.24 montre la comparaison entre les 

résultats des trois modèles de pertes fer pour différentes positions du cycle mineur.  

Comme précédemment, l’approche de Lavers aboutit à des pertes fer constantes quelle 

que soit la position du cycle mineur alors que le modèle proposé donne des pertes fer plus 

importantes quand la boucle mineure est située prés de la saturation. 

 

Figure 2.24 Comparaison de l’approche proposée avec deux approches classiques 
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La troisième approche, basée sur une décomposition en série de Fourier, donne des 

résultats assez éloignés des deux autres. Cela est dû au fait que l’équation (2.49) prend en 

compte uniquement la valeur crête de chaque harmonique. 

2.4 Description de la procédure de calcul des 
pertes fer 

Le calcul des pertes fer et la modélisation des matériaux doux étant fortement 

interdépendants, le calcul des pertes peut être envisagé de deux façons : soit en modélisant la 

loi de comportement magnétique B(H) par un cycle d’hystérésis, dans ce cas les pertes sont 

calculées directement dans le code, soit en négligeant l’effet d’hystérésis sur la répartition du 

flux dans le dispositif et en calculant les pertes a posteriori à partir de formules théoriques ou 

expérimentales. Dans le premier cas, le modèle d’hystérésis peut inclure uniquement le 

comportement statique mais aussi les effets dynamiques. Nous avons argumenté notre choix 

sur la méthode de calcul des pertes à la fin du premier chapitre où nous avons présenté une 

comparaison des avantages et des inconvenients des deux approches. 

La procédure adoptée pour estimer les pertes fer en post-traitement est décrite, de 

manière simplifiée, sur la Figure 2.25 et détaillée dans les sections suivantes. 

Le code ce calcul code_CARMEL dispose de deux versions. Une première version, 

fréquentielle, est dédiée aux régimes permanents où les grandeurs physiques sont supposées 

varier de façon sinusoïdale en fonction du temps. Les calculs y sont effectués en complexe. 

Une seconde version, dite temporelle, où les calculs sont réalisés en pas à pas dans le temps. 

Dans cette dernière, les grandeurs physiques peuvent varier de façon libre dans le temps. 

La procédure de calcul des pertes a donc été implémentée dans la version temporelle 

du code afin de prendre en compte d’une manière precise l’évolution temporelle de 

l’induction magnétique dans les systèmes étudiés. 
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Figure 2.25 Diagramme simplifié de la procédure de calcul des pertes fer 

Dans un premier temps, la résolution du problème électromagnétique est effectuée, 

avec code_Carmel, en utilisant l’une des deux formulations. Pour un problème 

magnétostatique, le calcul peut être effectué avec la formulation en potentiel vecteur A ou 

avec la formulation en potentiel scalaire Ω. Dans le cas d’un problème magnétodynamique, 

l’une des deux formulations mixtes A-φ ou T- Ω est utilisée. 

Dans un second temps, au moyen d’une procédure que nous avons implantée en post-

traitement, nous sauvegardons, sur une période, la forme d’onde de l’induction B(t) dans 

chaque élément des milieux sujets aux pertes fer. L’induction magnétique, bien que 

majoritairement pulsante dans les dispositifs électrotechniques, peut présenter localement un 

comportement de type champ tournant, conséquence de la combinaison locale des flux issus 

de phases différentes. De façon plus générale, ce comportement peut être décrit comme 

ellipsoïdal et induit des pertes supplémentaires qui doivent être prises en compte. Par 

conséquent, lors du calcul des pertes fer, il est donc nécessaire de considérer les deux 

composantes spatiales de l’induction dans le plan de la tôle [94]. Ainsi les formes d’ondes de 

l’induction sont stockées dans deux fichiers qui correspondent à la décomposition du B selon 

les deux axes spatiaux (dans le plan des tôles). 

Enfin, une dernière procédure a été codée, afin d’exploiter les deux fichiers créés à la 

fin du calcul électromagnétique. D’abord, la procédure détermine, pour chaque élément, la 

direction suivant laquelle le module de l’induction est maximal (appelé « Grand axe ») et lui 

code_Carmel 

Sauvegarde B(t) 

dans chaque élément 

Modèle de pertes en post-

traitement 

Pertes fer 
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associe localement un nouveau repère comme illustré dans la Figure 2.26 Ainsi, à chaque pas 

de temps, le vecteur B est décomposé afin d’extraire les formes d’ondes temporelles selon le 

grand axe et le petit axe. 

 

Figure 2.26 Loci d’induction a) alternative b) rotationnelle 

Ensuite, il est possible de choisir parmi plusieurs subroutines de calculs des pertes fer, 

implémentées a posteriori, et qui fournissent la densité des pertes fer en [W/m
3
] pour chaque 

élément et suivant les deux axes. Enfin, la densité des pertes de chaque élément est multipliée 

par le volume (Vi) de l’élément considéré puis sommée aux pertes de tous les autres éléments 

du système pour aboutir aux pertes fer totales. Les différentes subroutines implémentées sont 

introduites ci-dessous : 

La première subroutine calcule les pertes fer en fonction de la valeur crête de 

l’induction Bm (modèle M1): 
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Avec kh, kci et kexc les coefficients des pertes fer, f la fréquence et n le nombre total des 

éléments. 

La seconde subroutine calcule les pertes fer a partir de l’équation ci-dessous (modèle 

M2) ; 
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La troisième subroutine calcule le terme quasi-statique en fonction de la valeur crête 

de l’induction de chaque harmonique k obtenue par la décomposition en série de Fourier et les 

composantes dynamiques en fonction de la dérivée temporelle de l’induction (modèle M3). 

Petit axe (B┴) 

Grand axe (B//) Grand axe (B//) 

Petit axe (B┴) 

B 
B 

a) b) 
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2.53 

Enfin, les deux dernières subroutines calculent la composante statique des pertes par 

un modèle d’hystérésis (Jiles-Atherton ou Preisach) et les composantes dynamiques en 

fonction de la dérivée temporelle de l’induction (modèle M4 et M5). 
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Pour toutes les approches implantées, nous considérons que les contributions données 

par les deux composantes spatiales sont indépendantes les unes des autres et les pertes sont 

données par la somme des deux contributions. Dorénavant, pour des raisons de simplification, 

nous allons faire référence aux différents modèles des pertes fer en les appelants par leur 

notation (modèles M1, M2, M3, M4 et M5). 

En plus du calcul des pertes fer, le programme que nous avons développé nous permet 

également d’avoir la carte de densité des pertes fer et de tracer les loci dans les éléments 

souhaités. 

Dans la méthodologie présentée, les données relatives aux valeurs de l’induction 

magnétique dans les éléments des milieux magnétiques, en fonction du temps, sont stockées 

sous forme de fichiers. Le fait de stocker l’induction magnétique B(t) sous cette forme peut 

induire un problème de gestion de tailles de fichiers qui peuvent être non négligeables en 

fonction du nombre d’éléments du maillage. En revanche, l’atout majeur réside dans le fait 

que, une fois le problème électromagnétique résolu, étape souvent gourmande en temps de 

calcul, les fichiers sont enregistrés et peuvent être manipulés pour calculer les pertes en 

utilisant l’une ou l’autre des approches des pertes fer avec, éventuellement, des valeurs 

différentes des coefficients. Les procédures de calcul de pertes fer ne nécessitant pas un temps 

d’exécution important, ce choix peut s’avérer le plus judicieux. 

Disposant de ces procédures de calcul des pertes fer, il est nécessaire de les tester et 

valider sur un exemple électrotechnique relativement bien maîtrisé. Anisi, dans le paragraphe 

suivant, nous présentons les tests réalisés sur un transformateur triphasé alimenté dans 

différentes conditions. Les pertes fer mesurées sont alors comparées à celles obtenues par 

simulation. 
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2.5 Transformateur triphasé 

Le transformateur est l’une des structures électromagnétiques dont le rendement est le 

plus élevé. Toutefois, le processus de conversion énergétique n’est pas sans pertes et les deux 

plus importantes sont les pertes Joule dans les conducteurs et les pertes fer dans le circuit 

magnétique. Les dissipations dans les bobinages du transformateur sont dues aux courants qui 

traversent les enroulements. Elles sont accentuées aux fréquences élevées à cause de l’effet de 

peau qui crée des pertes supplémentaires dans les conducteurs. Le circuit magnétique est, 

quant à lui, le siège de différentes natures de pertes : les pertes fer, par magnétostriction et 

parasites. Dans ce paragraphe, nous utilisons les procédures implantées pour calculer les 

pertes fer en utilisant la distribution du champ magnétique obtenue à partir d’un modèle 

numérique (le modèle E.F.). Le but étant de valider le modèle analytique sur un système 

statique, en l’occurrence un transformateur triphasé. 

2.5.1 Caractéristiques du transformateur 

Le dispositif étudié est donc un transformateur triphasé de 2 kVA à trois colonnes dont 

la photo est donnée à la Figure 2.27. 

  

Figure 2.27 Photos du transformateur 

Ses caractéristiques électriques et géométriques sont respectivement indiquées dans le 

Tableau 2.2 et dans la Figure 2.28. Le circuit magnétique du transformateur est composé de 

tôles FeSi à grains non orientés ayant une épaisseur de 0,5 mm. 
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Tableau 2.2 Les caractéristiques électriques du transformateur 

 Circuit primaire Circuit secondaire 

Tension nominale [V] 400 230 

Resistance [Ω] 0,89 0,38 

Nombre de spires 300 173 

 

Le bobinage est, quant à lui, constitué de 6 enroulements concentriques de forme 

cylindrique avec deux bobines par colonne. 

 

Figure 2.28 Dimensions (mm) du transformateur triphasé 

2.5.2 Caractérisation et identification des paramètres 

La validation de la procédure de calcul des pertes fer du transformateur passe par une 

modélisation précise de ce dernier. Ceci nécessite dans un premier temps de déterminer la 

caractéristique non-linéaire du circuit magnétique. Cette dernière doit être caractérisée et 

identifiée avec soin, afin de l’intégrer au code de calcul par EF. En effet, la loi de 

comportement peut avoir un impact notable sur les résultats numériques et notamment dans le 

cas de systèmes sans entrefer. Comme cela a été indiqué précédemment, cette caractéristique 

est prise en compte, d’une manière classique dans code_Carmel, par la fonction de Marrocco. 

Dans le cas du transformateur étudié, la courbe B(H) du matériau est obtenue à partir 

d’un échantillon qui a été découpé au préalable sous la forme d’un carré de 50 mm de côté. 

Cet échantillon a ensuite été caractérisé en utilisant un banc de test pour tôle unique « single 

sheet tester » (SST). Nous avons mis en place un protocole de mesure, afin d’aboutir à une 

représentation fidèle de la courbe B(H) qui est détaillée dans le paragraphe suivant. 

Pour cela, vingt essais ont été effectués en gardant la même amplitude de l’induction 

magnétique (≈1,6 T) pour une fréquence de 50 Hz qui constitue la valeur nominale de la 
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fréquence de fonctionnement. Le champ magnétique dans un transformateur circulant 

principalement dans la direction de laminage des tôles, ces essais ont été faits dans cette 

direction. A chaque essai, un cycle d’hystérésis est obtenu à partir duquel on détermine la 

courbe moyenne dans le premier cadran (les courbes représentées en noir sur la Figure 2.29). 

Ensuite, afin d’obtenir la courbe B(H) qui va être utilisée dans le code EF, on effectue la 

moyenne de chaque courbe anhystérétique obtenue au préalable. Le résultat est illustré par la 

courbe rouge sur la Figure 2.29. 

 

Figure 2.29 Obtention de la courbe B(H) utilisée dans le calcul électromagnétique 

Après avoir identifié la courbe B(H) propre à la nuance de tôle utilisée pour la 

fabrication du transformateur, on procède à l’identification des valeurs des coefficients du 

modèle de pertes fer. Pour cela, on utilise le même banc d’essais que celui utilisé pour 

l’identification de la courbe B(H). Les essais ont été effectués pour deux fréquences, 5 et 

50 Hz et pour différents niveaux de l’induction maximale Bm, de 0,1 T à 1,6 T (voir Figure 

2.30). 
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Figure 2.30 Caractéristique des pertes magnétiques de la tôle du transformateur 

La procédure utilisée pour identifier les coefficients des pertes fer est identique à celle décrite 

dans le paragraphe 1.3.1.1. Les valeurs des coefficients qui ont été identifiées à partir des 

mesures sont présentées dans le Tableau 2.3. 

Tableau 2.3 Valeurs des coefficients du modèle de pertes fer pour le transformateur 

kh[WsT
-α

m
-3

] 168,68 

 1,991 

kci[Ws
2
T

-2
m

-3
] 0,03 

kexc[Ws
1.5

T
-1.5

m
-3

] 1,379 

 

2.5.3 Modélisation du système et résultats 

Du fait de la symétrie du système étudié, seul le quart du transformateur est modélisé 

en 3D. La géométrie et le maillage ont été faits à l’aide de l’outil NX I-Deas. Enfin, le 

transformateur est plongé dans une boîte d’air, comme on peut l’observer sur la Figure 2.31-

a), afin de tenir compte des flux de fuites. Le maillage de la partie modélisée (Transformateur 

+ Air) comporte 29855 éléments tétraédriques et 6406 nœuds. La Figure 2.31-b) montre un 

agrandissement du maillage du transformateur avec cinq points (P1 à P5) qui constituent les 

emplacements où seront enregistrées les allures de l’induction magnétique pour déterminer si 

le champ est pulsant ou tournant. 
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a)Vue d’ensemble du maillage  

 

b) Zoom sur le maillage dans le noyau 

Figure 2.31 Maillage du transformateur triphasé 

Des simulations sont alors effectuées avec le modèle numérique pour des essais à vide 

à différents niveaux de tension avec deux cas d’alimentation : tensions sinusoïdales triphasées 

alimentant les 3 bobinages primaires et tensions non-sinusoïdales alimentant uniquement deux 

phases primaires. 

Les mêmes cas de fonctionnement ont été testés expérimentalement, le transformateur 

étant alimenté à partir d’un autotransformateur pour un contrôle plus aisé de la tension 

imposée. Les grandeurs électriques et la puissance active sont mesurées avec un wattmètre de 

précision (YOKOGAWA 2533). 

Dans les deux cas, à partir d’un bilan de puissance à vide, on peut retrouver les pertes 

fer expérimentales : 

fer

2

33

2

22

2

11ferJa PIRIRIRPPP   2.55 

où Pa est la puissance active, Pj les pertes Joule, Pfer les pertes fer, R1, R2, R3 les résistances 

des bobinages primaires et I1, I2, I3 les courants efficaces associés. Les pertes fer calculées et 

mesurées sont ensuite comparées pour tous les essais. 

2.5.3.1 Cas sinusoïdal 

Estimation des pertes fer avec le modèle analytique 

Dans le cas sinusoïdal, le transformateur est alimenté directement par un système 

triphasé de tensions avec trois valeurs efficaces (Veff=259, 400, et 445 V) en couplage étoile 

et pour une fréquence de 50 Hz. 
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Une fois le régime permanent atteint, le calcul des pertes fer en post-traitement est 

effectué en utilisant le modèle basé sur la forme d’onde de l’induction magnétique (modèle 

M2). Cette approche permet de calculer séparément les pertes fer suivant les deux axes (le 

grand axe et le petit axe), afin de prendre en compte les pertes en champ tournant. En effet, 

comme introduit précédemment, le champ magnétique est tournant dans la région en « T » du 

transformateur, ce qui engendre des pertes fer plus importantes qui peuvent être, en fonction 

du matériau et du niveau d’induction magnétique, jusqu'à deux fois plus importantes.  

Dans la Figure 2.32, nous avons représenté les loci de l’induction magnétique dans 

différentes régions (indiquées dans la Figure 2.31-b) par les points P1 à P5)). Ces loci ont été 

obtenus avec la formulation en potentiel vecteur et pour une tension composée de 400 V. 

 

Figure 2.32 Loci de l’induction magnétique dans différentes régions du transformateur 

La courbe rouge, représente le loci de l’induction au point P2 qui se trouve dans un élément 

situé au milieu de la région en « T » du transformateur. Comme escompté, son évolution est 

circulaire et dénote une zone de pertes additionnelles. Par contre, aux points P4 et P5, les 

champs sont principalement pulsants. 

Sur la Figure 2.33, on présente la distribution de l’induction magnétique dans le noyau 

du transformateur, obtenue par une résolution en formulation potentiel vecteur A à un instant 

donné, lors de l’alimentation du transformateur à vide avec une tension efficace de 400 V. 
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Figure 2.33 Carte de champ de l’induction à vide, à un instant donné, pour U1 = 400 V. 

Dans le Tableau 2.4, on compare les résultats des pertes mesurées à celles calculées 

pour trois niveaux de tension. Les simulations ont été effectuées avec les deux formulations 

(potentiels scalaire et vecteur) avec un couplage aux équations du circuit électrique. Les 

tensions d’alimentation ont été donc imposées dans les calculs. 

Tableau 2.4 Comparaison des pertes mesurées et calculées (modèle M2) 

 Tension [V] Mesures [W] Formulation Ω [W] Formulation A [W] 

Petit axe 
259 24,6 24,9 

0,5 
25,4 

0,5 

Grand axe 24,4 24,9 

Petit axe 
400 58,0 58,6 

1,5 
58,0 

1,7 

Grand axe 57,1 56,3 

Petit axe 
445 76,2 77,3 

2,2 
72,1 

2,4 

Grand axe 75,1 69,7 

 

D’une manière générale, il y a une bonne concordance entre les résultats pour tous les 

niveaux de tension. Pour les deux premières valeurs de tension, les pertes fer sont estimées 

avec un écart de moins de 2 %. Dans le dernier cas (445 V), la différence est plus importante, 

allant jusqu’à 5 % pour la formulation A. Cela peut s’expliquer par le fait que la tension 

d’alimentation est plus élevée que la valeur nominale. Dans ce cas, l’induction magnétique 

dans le noyau du transformateur dépasse la valeur crête de 1,6 T qui se trouve sur la zone 

saturée de la caractéristique anhystérétique B(H) où une faible variation de l’induction B 

implique une forte variation du champ magnétique H. Par ailleurs, la caractérisation des 

matériaux dans cette zone de saturation étant très délicate, une incertitude introduite lors de la 

mesure peut avoir une influence plus au moins importante  sur la simulation selon le niveau 

de champ. Ce dernier point peut justifier l’écart plus important entre les deux formulations 

pour la tension de 445 V. Les résultats peuvent être améliorés en effectuant un raffinement du 
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maillage et/ou en approximant plus précisément la caractéristique non linéaire, surtout dans la 

zone de saturation. 

La répartition de la densité de pertes fer dans le transformateur étudié, alimenté à 

400 V – 50 Hz, est présentée sur la Figure 2.34 avec deux illustrations : a) densité totale des 

pertes fer dues aux deux composantes sur les axes spatiaux (petit et grand axes) et b) densité 

des pertes générées uniquement par la composante suivant le petit axe. 

 

a) Densité totale 

 

b) Densité suivant le petit axe 

Figure 2.34 Densité des pertes fer en [W/Kg] dans le cas sinusoïdal 

Comme on peut le constater sur la Figure 2.34-a), les pertes les plus importantes sont 

localisées dans les zones proches des angles intérieurs des colonnes du transformateur avec 

des valeurs atteignant 4 W/kg. Sur la Figure 2.34-b), pour les pertes dues à la composante 

suivant le petit axe, la densité des pertes est localisée dans la région en « T » du 

transformateur, mettant ainsi en évidence les pertes additionnelles en champ tournant. 

Estimation des pertes fer avec des modèles d’hystérésis statiques 

Dans ce paragraphe, nous présentons, de manière succincte, les résultats de 

l’estimation des pertes fer en post-traitement avec deux modèles d’hystérésis statiques. Dans 

le paragraphe précédent nous avons estimé les pertes fer avec une équation analytique basée 

sur l’approche de décomposition des pertes proposée par Bertotti où le terme statique est 

donné par une expression empirique de type Steinmetz. Afin de voir l’impact d’un modèle 

d’hystérésis statique sur l’estimation des pertes fer, nous avons remplacé le terme quasi-

statique dans l’équation (2.52) par soit le modèle de Jiles-Atherton statique (modèle M4) soit 

le modèle de Preisach statique (modèle M5) tout en gardant les mêmes coefficients pour les 

termes dynamiques.  
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Les deux modèles d’hystérésis ont été identifiés à partir d’un cycle d’hystérésis saturé 

d’amplitude Bm =1,6 T à 5 Hz. La fonction d’Everett pour le modèle de Preisach a été 

identifiée à partir de plusieurs courbes de type FORC. Les deux modèles M4 et M5 ont été 

utilisés pour estimer les pertes fer en post traitement du code_Carmel suivant les deux 

directions spatiales. 

 

Tableau 2.5 Comparaison des pertes mesurées et calculées 

Modèle Tension [V] Mesures [W] Formulation Ω [W] Formulation A [W] 

M2 

259 24,6 

24,8 25,2 

M4 23,5 23,9 

M5 24,6 25,2 

M2 

400 58,0 

58,1 57,4 

M4 62,7 61,8 

M5 59,2 57,5 

M2 

445 76,2 

76,6 71,3 

M4 82,2 75,9 

M5 78,3 72,3 

 

Le Tableau 2.5 montre une comparaison entre le modèle analytique utilisé dans le 

paragraphe précédent et les modèles hybrides. Comme escompté, l’utilisation d’un modèle 

d’hystérésis statique en post-traitement n’apporte pas plus de précision, voire introduit plus 

d’incertitudes dans l’estimation des pertes fer. En effet, la précision de ces modèles 

d’hystérésis dépend de la procédure d’identification et de leur capacité à représenter de façon 

fiable le comportement hystérétique quel que soit le niveau d’induction magnétique. Dans 

notre cas, les deux modèles d’hystérésis ont été identifiés à partir d’un seul cycle d’hystérésis. 

Pour le modèle de Preisach, les courbes de renversement (FORC) ont été construites à partir 

du cycle majeur saturé et les paramètres du modèle de Jiles-Atherton ont été identifiés sur ce 

même cycle. Pour améliorer les résultats issus de cette approche de calcul des pertes statiques 

par un modèle d’hystérésis, une identification plus fine doit être effectuée, mais cela nécessite 

une campagne de mesures plus conséquente. Il faut néanmoins noter que l’utilisation d’un 

modèle d’hystérésis, tel que celui de Preisach, permet de restituer les cycles mineurs, et donc 

les pertes associées, de façon plus fiable qu’une approche analytique. Dans le cas du 

transformateur étudié, cela n’est pas pertinent en l’absence de cycles mineurs [91]. 
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Alimentation non sinusoïdale avec inductance en série 

Le deuxième essai à vide estime les pertes fer dans le transformateur dans le cas où la 

tension d’alimentation est non sinusoïdale. Dans un premier temps, une inductance a été 

insérée en série (L=1,1 H) avec la première phase pour avoir une tension non sinusoïdale aux 

bornes du transformateur. Les tensions simples obtenues aux bornes des trois phases 

connectées en étoile sans neutre relié sont illustrées sur la Figure 2.35. 

 

Figure 2.35 Tensions simples triphasées avec une inductance en série sur la première phase. 

La simulation a été effectuée en imposant les mêmes tensions que celles obtenues 

expérimentalement aux bornes du transformateur. Sur le Tableau 2.6 est présentée une 

comparaison entre la mesure et les résultats de simulation issus du modèle M2. 

Tableau 2.6 Comparaison des pertes mesurées et calculées en regime non-sinusoïdale 

 Tension [V] Mesures [W] Formulation Ω Formulation A 

Petit axe 
375 47,6 48,93 

1 
49,4 

1,1 

Grand axe 47,93 48,3 

 

Pour ce premier cas non sinusoïdal, les résultats expérimentaux et de simulation sont 

en bonne concordance. L’erreur relative sur l’estimation des pertes fer est inférieure à 3 % 

dans le cas de la formulation en potentiel scalaire et à 4 % dans celui de la formulation en 

potentiel vecteur. Par ailleurs, comme dans le cas sinusoïdal, les pertes fer en champ tournant 

sont très faibles. 

En revanche, la Figure 2.36-a) montre que la répartition des pertes fer dans le 

transformateur est légèrement différente de celle obtenue dans le cas sinusoïdal. En effet, les 

pertes sont plus concentrées au niveau de la colonne centrale. Cela peut être expliqué par le 
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fait que la tension dans les trois phases n’est pas symétrique ; elle est notamment plus 

importante dans la phase 2 correspondant à la colonne centrale. En ce qui concerne la 

distribution des pertes fer introduites par le champ tournant, elle est inchangée (voir Figure 

2.36-b)). 

 

a) Densité totale 

 

b) Densité suivant le petit axe 

Figure 2.36 Densité des pertes fer en [W/kg] en rajoutant une inductance en série avec la 

phase 1 

Alimentation non sinusoïdale de deux phases du transformateur 

Dans un second temps, un dysfonctionnement du transformateur, perte d’une phase, a 

été simulé en alimentant les deux phases correspondant à la colonne centrale et à une colonne 

latérale. Les deux enroulements sont alimentés sans connecter le neutre du transformateur, 

ainsi on obtient une alimentation non symétrique comme illustré à la Figure 2.37. 

 

Figure 2.37 Alimentation déséquilibrée de deux phases 
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Par la suite, les pertes fer ont été calculées, toujours avec le modèle M2, en imposant 

la même tension dans le modèle numérique par E.F. Le Tableau 2.7 présente les résultats 

obtenus avec code_Carmel pour les deux formulations en magnétostatique. 

 

Tableau 2.7 Comparaison des pertes mesurées et calculées dans le cas d’un 

dysfonctionnement du transformateur 

 Tension [V] Mesures [W] Formulation Ω Formulation A 

Petit axe 
331,6 22,6 23,06 

0,04 
23,5 

0,08 

Grand axe 23,01 23,4 

 

On constate, au travers des résultats donnés dans le tableau ci-dessus, que les pertes 

dues au champ tournant sont presque nulles dans le cas d’une alimentation à deux phases. 

Cela est dû aux formes d’onde des tensions appliquées qui sont pratiquement en opposition de 

phase. En ce qui concerne l’estimation des pertes fer, l’erreur relative maximale commise 

dans l’estimation des pertes reste en dessous de 4 %. 

 

a) Densité totale 

 

b) Densité suivant le petit axe 

Figure 2.38 Densité des pertes fer en [W/kg] en alimentant seulement deux phases 

Comme attendu dans le cas de l’alimentation de deux phases, le flux magnétique 

circule uniquement dans les colonnes centrale et latérale qui concentrent de ce fait la totalité 

des pertes fer (voir Figure 2.38-a). 

2.6 Synthèse 

Ce chapitre décrit les modèles qui seront utilisés pour l’étude de nos machines 

électriques. L’objectif principal étant d’estimer de façon fiable et rapide les pertes fer, à la 

suite du bilan effectué à la fin du premier chapitre, le choix s’est porté sur les approches dites 
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en post-trainement. Parmi les modèles analytiques rencontrés lors de l’étude bibliographique, 

nous avons choisi de comparer quatre des approches les plus utilisées afin d’étudier leur 

comportement en régime sinusoïdal et non-sinusoïdal. Nous avons pu observer qu’en régime 

sinusoïdal les quatre modèles estiment d’une façon très satisfaisante les pertes fer par rapport 

à la mesure. Par contre, en régime non-sinusoïdal on observe que les modèles basés sur une 

décomposition de l’induction en série de Fourier surestiment ces pertes fer alors que le 

modèle qui exploite la dérivée temporelle de l’induction est le plus proche de la mesure. C’est 

donc ce modèle analytique qui est privilégié dans cette étude pour le calcul des pertes fer en 

post-traitement. 

Par ailleurs, la contribution statique des pertes fer étant associée au cycle d’hystérésis 

du matériau, il a été effectué une étude des capacités, des modèles existants, à représenter ces 

pertes statiques en post-traitement. Nous nous sommes particulièrement intéressés aux 

modèles de Preisach inverse H(B) pour lequel différentes méthodes d’identification ont été 

analysées (méthodes dites C.C., A.R.C. et F.O.R.C.). Parmi ces méthodes, seule l’approche 

F.O.R.C. a permi de reproduire de manière fiable à la fois les cycles centrés, non centrés et 

mineurs. De plus, sur la base du modèle de Preisach avec une approche F.O.R.C., nous avons 

proposé une approche plus précise, de type surface de reponse, pour estimer les pertes fer 

introduites par les cycles mineurs. Contrairement aux méthodes existantes qui prennent 

uniquement en compte la taille du cycle mineur, l’approche proposée intègre et la taille et la 

position du cycle mineur. 

Enfin, une fois les procédures de calcul des pertes implémentées dans code_Carmel, 

nous avons présenté, dans une dernière partie, l’étude effectuée sur un transformateur triphasé 

afin de valider l’approche retenue. Plusieurs essais à vide, en régimes sinusoïdal et non 

sinusoïdal, ont été effectués expérimentalement et par simulation. Nous avons vu que le 

modèle analytique des pertes utilisé est assez robuste pour les cas traités, avec une erreur 

relative maximale de 5 %. En ce qui concerne l’estimation des pertes fer avec les modèles 

d’hystérésis en post-traitement, nous n’observons pas une meilleure approximation, tout du 

moins avec l’identification qui a été choisie pour ces modèles. En effet, les paramètres du 

modèle analytique sont directement identifiés à partir de mesures de pertes fer effectuées pour 

plusieurs valeurs de l’induction Bm. En revanche, avec un modèle d’hystérésis, par exemple 

celui de Jiles-Atherton, les paramètres sont identifiés à partir d’un seul cycle majeur saturé 

lequel est ensuite utilisé pour estimer les pertes pour différents niveaux de l’induction 

maximale. Même si le modèle est basé sur le comportement physique des matériaux doux, il 
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n’est pas capable de donner les mêmes résultats que la mesure pour des inductions plus 

faibles. Un moyen d’améliorer ce modèle serait de faire une identification de ces paramètres 

pour plusieurs cycles d’hystérésis d’amplitudes différentes. Malgré cela, il n’est pas certain 

qu’on obtienne de meilleurs résultats que ceux issus du modèle analytique pour des formes 

d’ondes sans cycles mineurs. Toutefois, dans le cas d’une excitation qui introduit des cycles 

mineurs, l’utilisation en post-traitement d’un modèle d’hystérésis adapté pour représenter les 

cycles mineurs peut constituer un apport indéniable dans l’estimation des pertes fer associées. 
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3. Applications a  dés machinés 
tournantés 

A la fin du chapitre précédent, nous avons présenté la procédure de calcul des pertes 

fer en post traitement de code_Carmel. Ainsi, plusieurs modèles analytiques ont été 

implémentés et, dans une première étape, validés sur un système statique sans entrefer, à 

savoir : un transformateur triphasé. 

Dans ce chapitre, cette procédure va être utilisée pour quantifier les pertes fer dans le 

cas de machines électriques tournantes afin de déterminer son degré de précision. Trois 

structures de machines électriques triphasées seront étudiées, à savoir : 

 Une machine synchrone à rotor bobiné de 26,7 kVA ; 

 Une machine asynchrone à cage de 5,5 kW ; 

 Une machine asynchrone à rotor massif de 30 kW. 

3.1 Etude d’une machine synchrone à rotor 
bobiné  

La première machine étudiée est une maquette à échelle réduite d’un turbo-alternateur. 

A l’origine, cette maquette a été conçue pour l’étude des phénomènes électromagnétiques 

dans les parties frontales [95]. Elle a ensuite été adaptée et instrumentée pour étudier les 

signatures de défauts d’excentricités et/ou de courts-circuits rotoriques [96]. Les travaux 

présentés dans ce paragraphe visent à quantifier les pertes fer de cette machine à l’aide du 

modèle analytique en post-traitement et de les comparer aux mesures effectuées sur la 

maquette. 

3.1.1 Caractéristiques de la machine 

La Figure 3.1 montre le banc d’essais qui a été mis en place à EDF R&D à Clamart. 

On distingue, au premier plan, la machine synchrone de 26,7 kVA qui fait l’objet de cette 

étude. Elle est couplée à une machine asynchrone utilisée pour l’entraîner à différentes 

vitesses. Par ailleurs, la machine d’étude ayant été instrumentée avec plusieurs capteurs (flux, 



3. Applications à des machines tournantes 

 

98 

 

 

température … etc), on observe également, sur la figure, le module d’acquisition des données 

qui est connecté à un ordinateur personnel. 

 

Figure 3.1 Banc d’essai 

Les principales caractéristiques électriques de la machine considérée sont présentées 

ci-dessous : 

 Puissance apparente nominale Sn = 26,7kVA ; 

 Tension nominale Un = 220 V ; 

 Courant nominal In = 70 A ; 

 Nombre de paires de pôles : 2 

 Facteur de puissance cos φ = 0,8 inductif ; 

 Bobinage du stator à pas raccourci 5/6 ; 

 Fréquence f = 50 Hz ; 

 Vitesse de rotation nominale = 1500 tr/min ; 

 Couplage étoile. 

Par ailleurs, les diamètres extérieurs du stator et du rotor sont respectivement de 552 et 

307 mm avec un entrefer de 1,64 mm. Les circuits magnétiques ont une longueur totale de 

380 mm et sont constitués de 11 paquets de tôles de 30 mm intercalés, pour le 

refroidissement, par 10 évents de 5 mm chacun. 

Le stator de la machine comporte 48 encoches dans lesquelles est logé le bobinage 

d’induit. Ce dernier est en deux couches, avec un pas raccourci de 5/6, et deux voies 

d’enroulements en parallèle. Le rotor comprend, quant à lui, 36 encoches ouvertes où sont 

placés les amortisseurs et le bobinage rotorique à quatre pôles. Sur la Figure 3.2 est présentée 
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une vue schématique de la machine avec l’emplacement des enroulements statoriques et 

rotoriques. 

 

Figure 3.2 Vue de la machine synchrone [96] 

Nous montrons, sur la Figure 3.3, des photos du stator et du rotor de la machine prises 

lors de son instrumentation. Sur la première figure, on visualise les têtes des bobines 

statoriques ainsi que l’écran statorique en cuivre qui est interposé entre ces dernières et le 

premier paquet de tôles. La Figure 3.3-b montre une vue d’ensemble du rotor où on peut 

apercevoir les frettes amagnétiques mais conductrices qui sont utilisées pour interconnecter 

l’ensemble des amortisseurs. 

 

a) Têtes des bobines statoriques  

 

b) Vue d’ensable du rotor 

Figure 3.3 Photos du stator et du rotor de la machine [96] 

La machine a été instrumentée avec plusieurs sondes de température de type PT100 et 

plusieurs types de capteurs de flux (des bobines de flux, des capteurs sur circuit imprimé et 
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des capteurs à effet Hall) ont été disposés à la surface interne du stator afin de pouvoir accéder 

à l’induction dans différentes parties. 

Enfin, le banc d’essai est doté de plusieurs modules d’acquisition des données 

connectés à un ordinateur personnel, afin d’enregistrer les formes d’ondes temporelles à partir 

de différents capteurs de manière automatique. 

3.1.2 Caractéristiques des tôles 

Pour aboutir à une estimation correcte des pertes magnétiques, la prise en compte de la 

caractéristique magnétique des tôles constitue la première étape cruciale. D’après les données 

du constructeur, le stator et le rotor de la machine ont été fabriqués avec la même nature de 

tôles FeV 270-35HA d’UGINE. Ces tôles, d’épaisseur 0,35 mm, sont à grains non-orientés et 

présentent une masse volumique de 7,6 kg/dm
3
. 

La caractéristique non-linéaire du matériau a été obtenue en caractérisant, à l’aide d’un 

dispositif SST, un échantillon carré de dimensions 50 mm×50 mm issu d’une tôle utilisée 

pour la fabrication de la machine. Classiquement, l’assemblage des tôles dans une machine 

électrique tournante est réalisé de façon à alterner les directions de laminage et transverse 

d’une tôle à l’autre. Il est alors plus judicieux de prendre en compte une loi moyenne entre ces 

deux directions pour représenter le paquet complet dans la simulation. Ainsi nous allons 

représenter le comportement non-linéaire du matériau à l’aide d’une loi de comportement 

scalaire issue de la moyenne entre les deux directions caractérisées sur le SST. 

Pour cela, dix essais ont été effectués suivant chacune des deux directions de la tôle 

(longitudinale et transverse). Un cycle d’hystérésis est obtenu à l’issue de chaque essai à partir 

duquel est extraite une courbe anhystérétique. Ensuite, pour les deux directions, une moyenne 

est effectuée sur l’ensemble des courbes anhystérétiques afin d’aboutir à une caractéristique 

moyenne pour chaque direction, représentées en rouge et bleu sur la Figure 3.4. 
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Figure 3.4 La courbe B(H) anhystérétique [96] 

Enfin, en réalisant une moyenne de ces deux dernières, on obtient la courbe B(H), 

(représentée en vert dans la Figure 3.4) utilisée dans Code Carmel. 

Les caractéristiques des pertes fer ont également été déterminées à partir de mesures 

expérimentales en utilisant la même méthode de caractérisation qu’avant (voir paragraphe 

1.3.1.1). Ainsi, les pertes fer pour la tôle considérée ont été déterminées pour différents 

niveaux d’induction maximale Bm et pour différentes fréquences, comme illustré sur la Figure 

3.5. En effet, pour estimer les pertes fer à l’aide de la procédure adoptée, il est nécessaire 

d’identifier les valeurs des coefficients du modèle analytique en post-traitement pour au 

moins trois fréquences. 

Une première caractérisation à basse fréquence, en supposant que l’effet des courants 

induits dans les tôles est négligeable, permet d’identifier les coefficients quasi-statiques 

(kh, α). 

Ensuite, une identification globale des pertes dynamiques (kci, kexc) doit être effectuée 

à la fréquence nominale de fonctionnement de la machine et à celle de l’harmonique, ou l’un 

des harmoniques, le plus prépondérant dans la machine. 

Dans le cas d’une machine tournante alimentée en sinusoïdal, les harmoniques du 

champ magnétique sont dues principalement aux effets d’encoches statorique et rotorique. 

Les fréquences des premiers harmoniques de champ induits par les encoches de la machine 

étudiée sont, respectivement, de 900 Hz et 1200 Hz au stator et au rotor.  

De ce fait, nous avons effectué les caractérisations pour une fréquence basse de 5 Hz, à 

la fréquence nominale de 50 Hz et à celle de l’harmonique prépondérant au stator, c’est à dire 

1200 Hz. 
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Les pertes sont mesurées pour chaque niveau d’induction et chaque fréquence, selon 

les deux directions (courbes bleu ciel et bleu marine sur la Figure 3.5). Ensuite, à partir des 

courbes associées aux deux directions, on calcule la courbe moyenne des pertes (courbe en 

trait tiré-pointillé noir sur la Figure 3.5). Cette courbe est utilisée pour identifier les 

coefficients du modèle des pertes fer qui est représenté par la courbe orange sur la Figure 3.5. 

 

 

Figure 3.5 Comparaison entre les pertes fer mesurées et celles issues du modèle 

Ces coefficients ont été identifiés en minimisant l’écart entre les pertes mesurées et les 

pertes calculées par l’expression (3.1) en utilisant la méthode des moindres carrés (voir Figure 

3.5). 
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Les valeurs obtenues sont données dans le tableau ci-dessous : 

Tableau 3.1 Coefficients pertes fer stator 

kh[WsT
-α

m
-3

] 214,4 

 2 

kci[Ws
2
T

-2
m

-3
] 0,023 

kexc[Ws
1.5

T
-1.5

m
-3

] 0,348 
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3.1.3 Maillage et calage de la maquette 

Lors des travaux de thèse de B. Iamamura, une étude a été effectuée pour le choix du 

maillage. Celui retenu pour obtenir une bonne précision des résultats avec des temps de 

calculs raisonnables est un maillage en prismes à une couche, non régulier, avec 38 614 

nœuds et 38 516 éléments (Figure 3.6b) [96] : 

 

Figure 3.6 Maillage de la machine complète [96] 

Plusieurs études ont été effectuées par Mr. B. Iamamura pour valider le modèle à 

l’aide de résultats expérimentaux. Un exemple, ci-dessous, montre la comparaison entre les 

résultats simulés et les mesures, à vide, lorsque le rotor est entraîné à une vitesse de 

1500 tr/min avec un courant d’excitation de 15 A (voir Figure 3.7). On constate que les 

résultats donnés par la formulation en potentiel vecteur, pour les calculs en magnétostatique et 

en magnétodynamique, sont proches des résultats expérimentaux. Il apparaît, dans le cas 

magnétodynamique, que les courants induits dans les barres amortisseurs, à vide, ont un effet 

de lissage non négligeable sur l’allure de la f.e.m. 

 

Figure 3.7 Comparaison entre le calcul et la mesure pour les formulations Ω, A et A-φ [96] 
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3.1.4 Etudé dé l’influéncé dés événts sur les pertes fer 

Comme indiqué précédemment, la machine d’étude comporte plusieurs évents qui 

séparent, d’une manière régulière le long de l’axe z, les paquets de tôles statoriques et 

rotoriques. Une modélisation complète nécessiterait de tenir compte de la totalité des évents 

mais cela engendrerait des temps de calculs prohibitifs. Afin de réduire ces derniers, nous 

avons effectué une étude préliminaire pour quantifier l’éventuel impact sur les pertes de la 

prise en compte de ces évents. Pour ce faire, deux maillages différents ont été utilisés : le 

premier en 2D extrudé sans évent et le second représentant un motif élémentaire en 3D 

constitué d’un évent avec deux demis paquets de tôles de part et d’autre (voir Figure 3.8). Les 

résultats issus de ces deux structures, en formulation A-φ et en tenant compte de la non-

linéarité des matériaux, sont comparés dans le cas d’un fonctionnement à vide avec un courant 

d’excitation de 10A.  

 

Figure 3.8 ¼ de la machine avec évent 

De par les conditions de périodicité, seul un quart de la machine est modélisé afin de 

limiter le nombre d’inconnues pour les deux maillages. Ces derniers ont le même maillage 

surfacique mais avec un nombre de couches d’éléments prismatiques différent. Dans le cas 

2D extrudé, le maillage surfacique, dupliqué en une couche sur 330 mm (Figure 3.9-a), est 

constitué de 9748 nœuds et 9624 éléments. 

En revanche, dans le cas du motif élémentaire 3D, le maillage comporte 18 couches 

d’éléments prismatiques (Figure 3.8 et Figure 3.9-b) réparties de la manière suivante: 6 
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couches pour 15 mm de fer, 6 autres pour l’évent et les dernières 6 couches pour 15 mm de 

fer. 

 

Figure 3.9 Vue sur la profondeur des maillages 

Les tôles qui forment le circuit magnétique statorique et rotorique étant classiquement 

isolées les unes des autres afin de limiter les courants induits, la perméabilité magnétique 

suivant l’axe z est beaucoup moins importante que celle suivant les autres directions. 

L’induction magnétique se développe donc majoritairement dans le plan des tôles. Dans le cas 

de la modélisation de structures classiques de machines, il n’est généralement pas nécessaire 

de spécifier une perméabilité moindre suivant l’axe z et l’hypothèse d’un matériau 

magnétique homogène est suffisante. La prise en compte de l’évent rend cette hypothèse 

moins valide. En effet, l’effet du feuilletage n’étant pas pris en compte, le champ magnétique 

peut s’épanouir sans contrainte suivant l’axe z, entre deux paquets de tôles, même si cela n’est 

pas physique. La Figure 3.10 montre la carte de champ d’induction dans une coupe transverse 

de la machine où l’on peut remarquer un effet 3D dans les dents statoriques de la machine dû 

aux courants induits dans les amortisseurs. 

a) Maillage 2D sans évent  b) Maillage 3D avec évent 
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Figure 3.10 Carte d’induction dans le maillage 3D v1. 

 

Une façon plus réaliste de prendre en compte les effets des évents est de faire une 

simulation 3D où les paquets de tôles sont homogénéisés avec une conductivité nulle et une 

perméabilité relative très faible suivant l’axe Z. En l’absence de tenseur de perméabilité 

magnétique suivant les axes x, y, z, une hypothèse simplificatrice consiste à imposer une 

condition limite supplémentaire (B.n.=0) sur des surfaces proches de l’évent, et parallèles aux 

paquets de tôles, permettant ainsi de limiter l’épanouissement de l’induction magnétique 

suivant l’axe z. Ainsi, comme on le constate sur la Figure 3.11, le champ magnétique est 

mieux canalisé dans le plan des tôles. 
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Figure 3.11 Carte d’induction dans le maillage 3D v2. 

Comme les mesures réalisées sur la machine ne permettent pas de dissocier les pertes 

fer des pertes Joule dans les amortisseurs, une première comparaison entre les deux approches 

(2D et 3Dv2) consiste à étudier l’évolution des pertes Joule dues aux courants induits dans les 

barres amortisseurs. Cette investigation permet de s’assurer que les modèles aboutissent à des 

résultats proches en termes de pertes par courants induits dans les barres amortisseurs et qu’ils 

vont pouvoir servir, comme nous le verrons par la suite, à comparer les résultats de simulation 

avec ceux des mesures. La Figure 3.12 montre l’évolution instantanée de ces pertes obtenues 

par les deux modèles numériques pour un courant d’excitation de 10 A. Les ondulations dues 

aux encoches statoriques présentent la même allure dans les deux cas. Les valeurs moyennes 

de ces pertes par courants induits sont de 786 W et 762 W pour, respectivement, le cas 3D 

avec condition limite et l’approche 2D. L’écart entre les valeurs maximales et minimales est 

de l’ordre de 3 %, ce qui veut dire que l’utilisation d’un maillage 2D ne va pas avoir d’impact 

important sur les pertes Joule et, par conséquence, sur l’estimation des pertes magnétiques 

totales. 

B.n=0 B.n=0 

Fer Évent 

Stator 

Rotor 

Entrefer 

Amortisseur 

Fer 
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Figure 3.12 Comparaison des pertes Joule dans les barres amortisseurs 

 

Les pertes fer ont également été calculées en utilisant le modèle M2, qui les calcule en 

post traitement en fonction de la dérivée temporelle de l’induction (voir eq. 2.52), pour le 

même point de fonctionnement que précédemment étudié avec les deux types des maillages. 

La Figure 3.13, qui représente la densité des pertes dans le stator et le rotor, montre 

que ces dernières sont concentrées dans la zone des dents statoriques et rotoriques proche de 

l’entrefer à cause de la forte déformation de l’induction dans cette région. Cette cartographie 

permet également de distinguer les éventuels points chauds de la maquette, en vue d’une 

étude thermique par exemple. 

 

a) Stator  

 

b) Rotor 

Figure 3.13 Répartition de la densité des pertes fer en [W/kg] dans la machine à travers le 

maillage 3Dv2  
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Dans la Figure 3.14, on présente la carte de la distribution des pertes fer obtenue à 

partir du maillage 2D. La distribution de ces pertes est la même que précédemment, à la 

différence près des points de concentration élevée aux abords des évents qui ne sont, 

évidemment, visibles qu’en 3D (Figure 3.13). 

 

a) Stator  

 

b) Rotor 

Figure 3.14 Répartition de la densité des pertes fer en [W/kg] issue du maillage 2D 

 

Dans le Tableau 3.2, nous avons rassemblé les pertes d’origine magnétique qui 

représentent la somme des pertes fer (dans le stator et le rotor de la machine) et des pertes 

Joule dans les amortisseurs. Les pertes fer sont obtenues avec le modèle M2 et les pertes Joule 

dans les amortisseurs sont calculées intrinsèquement dans le code E.F (calcul en 

magnétodynamique). 

Tableau 3.2 Comparaison des pertes magnétiques entre le maillage 2D et 3Dv2 

 Maillage 2D Maillage 3Dv2 

 Stator Rotor Stator+Rotor Stator Rotor Stator+Rotor 

Pertes fer [W] 745.8 109.2 855 800.8 110.2 911 

Pertes Joule [W] 762 786 

Pertes d’origine 

magnétique [W] 
1617 1697 

 

L’analyse des résultats ci-dessus montre que les pertes fer obtenues par le modèle 2D 

(sans évents) sont légérement sous estimées par rapport à celles calculées en 3D. Par 

conséquent, afin de limiter les inconnues du problème et donc les temps de calcul, la suite des 

études sera faite en utilisant le modèle 2D extrudé. 
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3.1.5 Estimation des pertes fer pour plusieurs valeurs du 

courant d’éxcitation Iex. 

Le modèle retenu au paragraphe précédent est exploité pour déterminer les pertes fer 

de la machine pour différentes vitesses de rotation et plusieurs niveaux du courant 

d’excitation Iex. Les résultats obtenus seront comparés aux mesures effectuées sur la machine 

d’étude dans les mêmes conditions de fonctionnement, essentiellement relatives à des 

fonctionnements en alternateur à vide.  

Du point de vue expérimental, le rotor de la machine synchrone est entraîné, à 

différentes vitesses, par une machine asynchrone alimentée par un variateur de vitesse. 

La mesure des pertes est effectuée au travers de celle de la puissance mécanique 

d’entraînement. En effet, un couplemètre de précision mesure le couple sur l’arbre et la 

vitesse de rotation, ce qui permet de déduire la puissance utile fournie à la machine synchrone 

par la relation classique : 

utileP  3.2 

où Γ est le couple transmis à la maquette en [N.m] et Ω la vitesse en [rad/s]. 

A vide, cette puissance utile (Putile) est dissipée en pertes fer (Pfer), pertes Joule (PJoule) 

dans les amortisseurs et pertes mécaniques (Pm). 

Joulefermutile PPPP   3.3 

Les pertes mécaniques sont identifiées à partir de la caractéristique des pertes de la 

machine à vide [97]. Sur la Figure 3.15, la caractéristique obtenue pour une vitesse de 

1500tr/min est représentée pour différentes valeurs de la f.e.m. aux bornes du stator obtenues 

par le réglage du courant d’excitation. L’intersection de cette dernière avec l’axe des 

ordonnées donne les pertes mécaniques. Ces dernières sont donc, pour cette vitesse, égales à 

226,5 W. 
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Figure 3.15 Caractéristique de pertes à vide mesurée sur la machine synchrone 

Par ailleurs, les pertes par courants induits dans les amortisseurs n’étant pas 

accessibles à la mesure, il est impossible d’aboutir aux seules pertes fer. Par conséquent, les 

comparaisons, entre mesures et simulation, porteront sur la somme de ces deux composantes 

(Pfer et PJoule), déjà dénommées pertes d’origine magnétique. 

mutileJoulefermagnétique PPPPP   3.4 

Dans le cas de la modélisation numérique, les pertes Joule sont directement calculées 

par code_Carmel en magnétodynamique et, dans un premier temps, les pertes fer seront 

approximées par le modèle M2. 

En utilisant ce modèle, la déformation temporelle de l’induction magnétique dans les 

zones des dents statoriques et rotoriques proches de l’entrefer n’est pas prise en compte par la 

partie statique. Elle est considérée uniquement par la partie dynamique du modèle. Une 

solution consiste à utiliser le modele M3 qui calcule les pertes statiques en décomposant 

l’induction magnétique en séries de Fourier. 

La Figure 3.16 présente la comparaison entre les pertes magnétiques mesurées et les 

pertes calculées par les deux modèles analytiques dans le cas où le rotor, entraîné à 

1500 tr/min, est alimenté avec différentes valeurs de courant d’excitation Iex. On peut 

constater une bonne concordance entre les mesures et les calculs, avec une légère 

surestimation donnée par le deuxième modèle. Comme le courant nominal d’excitation de la 

machine est d’environ 12 A le modèle M2 offre la meilleure approximation. 
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Figure 3.16 Comparaison des pertes magnétiques mesurées et calculées pour une vitesse de 

rotation de 1500tr/min 

Afin de distinguer les contributions dues à chacune des causes des pertes magnétiques, 

nous présentons, sur la Figure 3.17 les évolutions des pertes fer calculées dans le stator et 

dans le rotor de la machine (avec le modèle M2) et celle des pertes Joule calculées dans les 

amortisseurs. 

 

Figure 3.17 Evolutions des pertes fer et des pertes Joule dans la machine 

On constate que, dans le cas de la machine étudiée et pour les points de 

fonctionnements à vide considérés, les contributions des pertes Fer et Joule dans les 

amortisseurs sont pratiquement identiques jusqu’à la valeur nominale du courant d’excitation. 

Enfin, la Figure 3.18 présente la différenciation entre les pertes statiques et les pertes 

dynamiques dans le stator et dans le rotor de la machine pour les différents courants 
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d’excitation. Comme attendu, de par les résultats obtenus dans divers travaux [55]–[57], [64], 

les pertes fer sont plus importantes dans le stator que dans le rotor. En revanche, le rapport 

entre les pertes statiques et les pertes dynamiques est inversé entre les deux armatures. En 

l’occurrence, les pertes dynamiques sont plus importantes que les pertes statiques au rotor. 

Cela s’explique par le fait que, d’une part, au rotor l’induction est très déformée, ce qui 

augmente les pertes dynamiques et, d’autre part, l’évolution temporelle de l’induction est 

dissymétrique et proche de la saturation, ce qui fait diminuer les pertes statiques. 

 

Figure 3.18 Evolution des pertes fer statiques et dynamiques dans la maquette issue du 

modèle M2 

A titre d’illustration, nous présentons sur les figures suivantes la distribution des pertes 

fer obtenues avec le maillage 2D extrudé et la projection de l’induction magnétique suivant 

les axes x et y en quelques points de la machine. Ces illustrations sont relatives à un 

fonctionnement à vide, avec une vitesse de rotation de 1500 tr/min et pour un courant 

d’excitation de 10 A. Les éléments de visualisation ont été choisis pour être les plus 

représentatifs des diverses parties magnétiques de la machine. 
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a) Stator  

 

b) Rotor 

Figure 3.19 Carte de la densité des pertes fer en [W/kg] 

La visualisation de l’induction sous forme de loci (By(Bx)) donne des informations 

locales sur le comportement de l’induction dans les tôles.  

- Dans l’élément  Figure 3.20a) l’induction magnétique est très déformée suivant les 

deux axes à cause de la variation de la reluctance rotorique. On visualise alors 

aisément le phénomène de rotation de l’induction. 

- Dans l’élément  Figure 3.20b), situé au centre d’une dent statorique, le champ est 

alternatif suivant la direction de la dent. 

- Dans les deux derniers éléments Figure 3.20c, d) nous voyons que le phénomène de 

champ tournant réapparaît mais la déformation de l’induction diminue de plus en plus 

en fonction de la position. 



3. Applications à des machines tournantes 

 

115 

 

 

 

Figure 3.20 Loci de l’induction magnétique en différents éléments du stator 

Au niveau du rotor, les loci sont présentés dans deux éléments ( et ) qui se 

trouvent dans une dent rotorique à des profondeurs différentes suivant le rayon. Dans les deux 

cas, l’induction est déformée avec la présence du phénomène de champ tournant. Par ailleurs, 

les loci dans les deux éléments ne sont pas centrés comme dans le cas du stator. Ceci est tout à 

fait normal du fait que, à vide, le champ rotorique est dû au courant d’excitation et, par 

conséquent, est supposé constant modulé par la seule réluctance des dents statoriques. 

 

Figure 3.21 Loci d’induction dans deux éléments du rotor 
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Les résultats présentés ci-dessus sont relatifs à la vitesse de rotation nominale 

(1500 tr/min). D’autres essais et calculs ont été effectués, à vide, pour deux vitesses plus 

faibles (900 et 600 tr/min) mais avec des courants d’excitation plus importants. On présente, 

ci-dessous, la comparaison entre les mesures et les calculs pour ces essais afin d’analyser le 

comportement du modèle de pertes quand le circuit magnétique de la machine est saturé. Sur 

la Figure 3.22, on présente les résultats obtenus avec le modèle M2 de pertes pour les cas des 

deux vitesses de rotation (900 et 600 tr/min) qui correspondent à des fréquences du champ 

statorique de 30 Hz et 20 Hz respectivement. 

 

Figure 3.22 Pertes magnétiques mesurées et calculées pour deux vitesses de rotation 

Dans les deux cas de figure, il y a une bonne concordance entre les mesures et les 

calculs des pertes d’origine magnétiques pour l’intervalle de courant d’excitation entre 0 et 

12 A. Au-delà, les pertes magnétiques calculées sont de plus en plus surestimées. Il est 

difficile à ce niveau de tirer une conclusion sur la précision du modèle. En effet, comme la 

comparaison s’effectue sur la somme des pertes fer et des pertes par courants induits, il n’est 

pas aisé de comparer les résultats de chacune des contributions. Néanmoins, on peut supposer 

que cet écart est dû au fort niveau de saturation des dents rotoriques, dans lesquelles 

l’induction magnétique atteint très largement 2T comme illustré sur la Figure 3.23-b. En effet, 

dans la zone saturée, si l’induction décrit des cycles mineurs comme montré sur la Figure 

3.21-b, le modèle de calcul des pertes montre ses limites assez rapidement. Cela est dû à 

l’hypothèse qui consiste à calculer les pertes statiques en ne considérant que l’amplitude de 

variation de l’induction B/2. Cette hypothèse engendre une surestimation des pertes 

statiques des cycles mineurs si ceux-ci se situent dans la zone saturée. Cette surestimation est 
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d’autant plus importante que la fréquence du champ au rotor est élevée, à savoir 1200Hz dans 

notre cas. 

 

a) 10 A  

 

b) 30 A 

Figure 3.23 La distribution de l’induction pour deux valeurs du courant d’excitation 

Par ailleurs, le courant d’excitation étant plus élevé que la valeur nominale, l’effet de 

la saturation du circuit magnétique, et notamment dans les zones des dents statoriques et 

rotoriques proches de l’entrefer devient très important (voir Figure 3.23). Outre les zones 

radiales, ce phénomène se retrouve également dans les parties axiales de part et d’autre de 

l’évent. Ce dernier point est évidemment impossible à prendre en compte dans une simulation 

2D. Il est à noter que seuls quelques rares éléments ont une induction magnétique au –delà de 

2 T. Cela est dû au maillage qui n’est pas optimal dans ces régions. 

Le paragraphe ci-dessus a été dédié à l’estimation des pertes fer dans une maquette de 

turbo alternateur en utilisant les modèles implémentés dans code_Carmel. Tout d’abord, la 

caractéristique anhysteretique a été identifiée à partir de mesures effectuées sur un échantillon 

du circuit magnétique en utilisant un SST. Cette caractéristique permet de prendre en compte 

le comportement non-lineaire du matériau magnétique dans les simulations par éléments finis. 

Ensuite, en utilisant le même dispositif de caractérisation, l’évolution des pertes fer en 

fonction de Bm, pour plusieurs fréquences, a été déterminée afin d’identifier les coefficients 

des modèles de pertes fer.  

Des premiers calculs ont été effectués sur la machine d’étude en utilisant un modèle en 

2D extrudé et un modèle 3D tenant compte des évents. Les résultats obtenus à vide, en termes 

de pertes fer et par courants induits dans les barres amortisseurs, sont très proches et 

justifiaient l’utilisation du modèle 2D extrudé pour la suite des études.. 

Pour les trois vitesses (1500, 900 et 600 tr/mn), l’estimation des pertes magnétiques 

avec le modèle 2D extrudé est relativement précise pour des courants d’excitation allant 
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jusqu’à 12A. Au-delà de cette limite, les valeurs des pertes issues des calculs ne corroborent 

plus les mesures effectuées à 900 et 600 tr/mn. Il y a une surestimation des pertes qui 

augmente en fonction de l’amplitude du courant d’excitation. Elle peut être due à plusieurs 

paramètres (effets des évents, conductivité des barres, précision des identifications… etc). 

Une solution pour améliorer l’estimation des pertes serait de faire une simulation en 

3D avec un tenseur sur les directions x, y, z afin de mieux prendre en compte les effets des 

évents. 

3.2 Etude d’une machine asynchrone de 5,5 kW 

La seconde machine tournante à courant alternatif étudiée est une machine asynchrone 

à cage dont les caractéristiques sont données dans le paragraphe ci-dessous. 

3.2.1 Caractéristiques de la machine 

La structure considérée est une machine asynchrone triphasée de 5,5 kW à 8 pôles 

avec un rotor à cage d’écureuil (Figure 3.24) construite par la société C.E.N (Construction 

Electriques - NANCY). 

Ses principales caractéristiques sont résumées ci-dessous : 

 Puissance nominale : Pn = 5,5 kW 

 Tension nominale : Un = 230/400 V 

 Courant nominal : In = 22,9/13,2 A 

 Fréquence nominale : fn = 50 Hz 

 Vitesse de synchronisme : n=750 tr/min 

 Facteur de puissance cos φ = 0,74 
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Figure 3.24 Machine asynchrone triphasée à cage d’écureuil de 5,5 kW 

Le stator et le rotor de la machine sont fabriqués avec des tôles FeV 600-65HA 

d’épaisseur 0,65 mm. La cage d’écureuil est constituée de 44 barres en aluminium, inclinées 

de deux encoches statoriques et logées dans des encoches fermées (Figure 3.25). La machine 

est instrumentée avec six capteurs de température de type PT100 et huit capteurs de flux. 

Quatre capteurs de flux dentaires sont placés aux endroits présentés par la Figure 3.25. Quatre 

capteurs de flux polaires viennent compléter l’instrumentation. 

 

Figure 3.25 Vue en coupe de la moitié de la machine asynchrone 
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Les détails de la géométrie du moteur et du schéma de bobinage sont présentés dans 

les Annexe 1 et Annexe 2. 

3.2.2 Caractérisation de la tôle FeV 600-65HA 

Afin de prendre en compte la non-linéarité des matériaux magnétiques dans 

code_Carmel, la courbe B(H) a été identifiée à partir d’échantillons des tôles utilisées pour la 

fabrication. Ainsi, la courbe anhystérétique expérimentale a été obtenue en caractérisant un 

échantillon carré de 50 mm de côté à une fréquence de 50 Hz en utilisant la même procédure 

que celle exposée au paragraphe (3.1.2). La moyenne des courbes obtenues pour la direction 

de laminage et transverse, en rouge sur la Figure 3.26, a alors été implantée dans 

code_Carmel par le biais de l’équation de Marrocco. 

 

Figure 3.26 Courbe B(H) anhystérétique de la tôle FeV 600-65HA 

La caractérisation des pertes fer des tôles, à différents niveaux d’induction magnétique 

Bm et de fréquence f, a été réalisée en utilisant deux types d’échantillons issus de la même tôle 

FeV 600-65HA : un échantillon carré de 50 mm×50 mm et un échantillon torique présenté sur 

les photos de la Figure 3.27. 
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a) secondaire  

 

b) primaire 

Figure 3.27 Bobinages de l’échantillon torique 

Ce dernier a été fabriqué à partir de plusieurs tôles découpées par électroérosion en 

forme de tore de diamètres extérieur et intérieur de 110 mm et 98 mm respectivement, ce qui 

donne une longueur moyenne de 326.36 mm. Elles sont ensuite maintenues ensemble, pour 

former une section de 78 mm
2
, à l’aide d’un ruban isolant qui permet en même temps d’éviter 

l’occurrence de court-circuit entre l’ensemble des tôles et les bobinages primaire et 

secondaire. Le bobinage primaire est constitué de 283 spires avec un fil de 0,8 mm de 

diamètre alors que le secondaire comporte 60 spires avec un fil de 0,4 mm de diamètre. 

La Figure 3.28 montre l’évolution des pertes fer en fonction de l’amplitude de 

l’induction magnétique pour les deux types d’échantillons. Dans le cas de l’échantillon carré, 

la caractérisation a été effectuée par le procédé SST dans deux directions d’aimantation : la 

direction de laminage et à 90° de cette dernière. Dans le cas de l’échantillon torique, 

l’induction magnétique traverse évidemment toutes les directions de laminage de la tôle. 
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Figure 3.28 La caractérisation des pertes fer pour les deux échantillons 

D’emblée, on remarque, au travers de ces courbes (Figure 3.28), que les 

caractéristiques sont différentes entre les résultats issus de l’échantillon torique et ceux 

obtenus par le dispositif SST. Cet écart entre les résultats est accru lorsque le matériau sature, 

notamment en basse fréquence (5 Hz). Les pertes, dans le cas de l’utilisation du dispositif 

SST, croissent avec une allure exponentielle alors que leur évolution est quasiment linéaire à 

partir des données issues de la caractérisation sur tore. Cette différence a déjà été observée 

dans [98]. D’après les auteurs, les résultats issus du SST semblent être plus fiables car proches 

de ceux issus d’un cadre Epstein. 

Nous allons dans ce qui suit identifier les coefficients du modèle de pertes fer en 

utilisant les résultats expérimentaux obtenus pour les deux échantillons. Dans le cas du tore, 

on identifie les coefficients du modèle analytique introduit en (3.1). Par contre, cette équation 

n’étant pas en mesure d’approximer la caractéristique donnée par le SST, du fait de la 

croissance abrupte après 1,5 T pour la fréquence de 5 Hz, on propose une adaptation de cette 

dernière, inspirée de la relation proposée dans la référence [27]. Elle consiste à multiplier le 

terme statique de l’équation (3.1) par un polynôme en Bm. Dans notre cas, un ordre 3 est 

suffisant pour tenir compte de l’évolution observée : 

  1.5

m

1.5

exe

2

m

2

ci

2α

mh

3

m3

2

m2m10t Bf8.764kBfk2πfBkBaBaBaaP   3.5 

Les valeurs obtenues pour les différents coefficients pour approximer les 

caractéristiques illustrées dans la Figure 3.28 sont résumées dans le tableau ci-dessous : 

 

Tableau 3.3 Coefficients des modèles des pertes fer associés aux deux échantillons 

 a0 a1 a2 a3 kh α kci kexc 

Tore  230,65 1,73 0,082 0,342 

SST -294,2 1763,5 -1806,8 589,6 230,65 1,73 0,082 0,342 
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3.2.3 Validation du modèle numérique à vide 

3.2.3.1 Le maillage 

Comme indiqué précédemment, la machine d’étude est munie d’une cage d’écureuil 

avec des barres inclinées d’un angle égal à celui entre deux encoches statoriques. Cela a pour 

but de diminuer la variation de reluctance d’entrefer vue par les bobinages statoriques et donc 

les oscillations de couple qui peuvent en être engendrées. Une modélisation ‘fidèle’ de la  

machine requiert la prise en compte de la géométrie réelle de la machine et l’utilisation d’un 

maillage 3D tétraédrique. Par ailleurs, pour éviter des erreurs numériques, il faudrait 

discrétiser de manière très fine les zones du circuit magnétique proches de l’entrefer ainsi que 

les barres de la cage. Ces différentes contraintes induiraient un nombre d’inconnues très élevé 

et des temps de calcul prohibitifs, d’autant que le problème à résoudre est un problème en 

magnétodynamique tenant compte de la non linéarité des matériaux, de la rotation et du 

couplage avec les équations du circuit électrique.  

Une possibilité pour prendre en considération l’inclinaison des barres d’une manière 

approchée, et donc moins gourmande en temps de calcul, consiste à utiliser la méthode des  

« slices » 2D [99]. Cette approche permet d’aboutir à des grandeurs globales proches de ce 

que donne une modélisation en 3D complète. A vide, les grandeurs locales, à partir desquelles 

sont estimées les pertes fer sont du même ordre de précision qu’avec une modélisation 2D 

négligeant les inclinaisons des barres et les courants induits dans ces barres droites. Par 

conséquent, pour ces points de fonctionnements, la machine sera modélisée en 2D extrudé 

magnétostatique avec des barres droites. 

La Figure 3.29 montre le maillage de la machine avec des barres droites. Un 

agrandissement de la zone d’entrefer au voisinage d’une barre de la cage permet de constater 

la finesse du maillage dans ces régions. La machine étant à 8 pôles, seul un quart est modélisé 

avec un maillage totalisant 28843 éléments prismatiques et 29016 nœuds. 
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Figure 3.29 Maillage d’un quart de la machine 

3.2.3.2 Validation du modèle de la machine 

Avant de quantifier les pertes fer de la machine, nous allons, dans un premier temps, 

comparer quelques résultats de simulation avec les mesures effectuées sur la machine 

asynchrone fonctionnant à vide, afin de valider le modèle numérique. Dans ce cadre, nous 

allons comparer, pour les grandeurs globales, la caractéristique à vide mesurée à celle simulée 

puis, pour les grandeurs locales, l’induction mesurée par les capteurs de flux dentaire avec les 

résultats obtenus par simulation. 

Avec une alimentation en tension, le régime transitoire pour cette machine est 

relativement long et nécessite un temps de calcul très important pour aboutir au régime 

permanent de fonctionnement. Pour éviter le régime transitoire dont l’information n’est pas 

pertinente, une solution consiste à imposer le courant au lieu de la tension dans les bobinages 

statoriques. Pour confirmer cette démarche, plusieurs calculs ont été effectués en 

magnétostatique avec la formulation potentiel vecteur A en imposant dans un premier temps 

le courant et dans un second temps la tension aux bornes du bobinage statorique. Il est à noter 

que, dans le cas de l’alimentation en courant, la tension d’une phase donnée est le résultat de 

la somme de la f.e.m. calculée par le code et de la chute de tension aux bornes de la résistance 
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de la phase considérée. Par contre, l’inductance des têtes de bobines est négligée. La Figure 

3.30 présente la comparaison des résultats simulés avec les mesures en couplage étoile et en 

couplage triangle. On constate que la caractéristique à vide obtenue avec un courant imposé 

est très proche de celle pour laquelle la tension a été imposée. Par ailleurs, si on compare la 

mesure et la simulation, l’évolution des courbes est identique avec un léger décalage de la 

caractéristique simulée par rapport à celle mesurée. Ce décalage peut être dû à des incertitudes 

issues des mesures de tensions et/ou courants et de la résistance statorique. Il peut également 

être dû aux incertitudes numériques de modélisation. Toutefois, son amplitude reste 

relativement faible et, par conséquent, tous les calculs par éléments finis seront effectués, 

dans la suite de l’étude de cette machine, en imposant le courant dans le bobinage statorique. 

 

Figure 3.30 Comparaison des caractéristiques à vide en imposant dans la simulation soit le 

courant soit la tension 

La deuxième partie de la validation porte sur la comparaison des grandeurs locales à 

savoir les inductions magnétiques dentaires mesurées et simulées en fonctionnement à vide. 

Pour simuler les capteurs de flux, on utilise la méthode des spires exploratrices [72] qui a été 

implantée et validée dans code_Carmel.  

La Figure 3.31 présente les résultats de mesure et de simulation, en 

magnétodynamique par la formulation A-φ, pour les quatre capteurs dentaires dont les 

positions sont indiquées à la Figure 3.25 dans le cas d’un fonctionnement à une vitesse proche 

de celle du synchronisme (750tr/mn) et une tension triphasée de 400 V. 
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a) Mesure 

 

b) Simulation magnétodynamique 

Figure 3.31 Comparaison entre les signaux des capteurs mesurés et simulés en 

magnétodynamique 

Comme on pouvait le pressentir, ces résultats confirment qu’une simulation en 

magnétodynamique où la cage d’écureuil est considérée avec des barres droites et non 

inclinées conduit à des résultats erronés. En effet, les valeurs de l’induction obtenues en 

simulation sont sous-estimées car les barres étant droites, celles-ci « voient » une variation 

importante de la reluctance due aux dents statoriques, conduisant ainsi à des courants induits 

plus importants par rapport au cas avec barres inclinées. Ces courants créent alors un champ 

qui s’oppose au champ statorique et diminue ainsi l’induction dans les dents statoriques. 

Il est alors plus judicieux de comparer les signaux mesurés avec ceux obtenus en 

magnétostatique en supposant une absence de courants induits dans les barres de la cage. La 

Figure 3.32 présente une telle comparaison et on observe immédiatement que les amplitudes 

et les allures des signaux simulés sont très proches de la mesure. 

 

a) Mesure  

 

b) Simulation magnétostatique 

Figure 3.32 Comparaison entre les signaux des capteurs mesurés et simulés en 

magnétostatique 
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En revanche, on remarque également que des harmoniques supplémentaires entachent 

les signaux simulés par rapport à ceux mesurés. De par l’hypothèse de barres droites, ces 

harmoniques sont, a priori, dues à la variation de la reluctance d’entrefer introduite par ces 

barres.  

Pour vérifier cela, on a appliqué la méthode des ‘slices’, en post-traitement, en 

utilisant les résultats obtenus en magnétostatique. La Figure 3.33 illustre le principe de la 

méthode ainsi que le maillage utilisé lors de cette étude. L’épaisseur du ‘slice’ utilisé 

correspond au 1/6 de la longueur totale de la machine étudiée. 

 

 

a) une barre inclinée  b) la méthode « multislice » c) Le maillage utilisé 

Figure 3.33 La représentation de la méthode de « multi-slice »  

L’application de la méthode des ‘slices’ consiste à effectuer alors six calculs en 

modifiant, pour chaque slice, l’angle initial du rotor de manière à reproduire la vraie 

inclinaison de la barre comme illustré dans la Figure 3.33b. Par la suite, les signaux des spires 

exploratrices de chaque « slice » sont sommés pour reconstruire le signal global sur la 

profondeur de la machine. Les signaux résultants sont représentés sur la Figure 3.34b. On 

constate qu’ils sont très proches de la mesure et l’effet des encoches rotoriques est supprimé. 
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a) Mesure 

 

b) Simulation par la méthode des ‘slices’ 

Figure 3.34 Comparaison entre les signaux des capteurs mesurés et simulés par la méthode 

des ‘slices’ 

3.2.4 Estimation des pertes fer à vide 

Le modèle en 2D extrudé de la machine, en magnétostatique, est utilisé pour quantifier 

les pertes fer dans le cas de fonctionnements à vide de la machine asynchrone à cage 

d’écureuil. Les résultats de simulation, utilisant les coefficients identifiés à partir des deux 

échantillons (torique et carré), seront comparés aux mesures expérimentales. 

Expérimentalement, l’essai à vide est effectué en régime moteur en alimentant le stator 

avec un autotransformateur réglable pour faire varier la tension aux bornes du moteur. Les 

pertes fer à vide sont obtenues par le biais d’un bilan de puissance : 

Joulemactivefer P-P-PP   3.6 

où Pactive est la puissance active absorbée par le stator et mesurée à l’aide d’un wattmètre de 

précision, Pm représente les pertes mécaniques et PJoule les pertes cuivre dans les enroulements 

statoriques. Dans le cas d’un fonctionnement à vide avec une alimentation sinusoïdale, il est 

possible de négliger les pertes engendrées par la circulation des courants induits dans la cage 

d’écureuil. Le rotor étant presque à la même vitesse (à cause d’un trés faible glissement 

nécessaire pour vaincre les pertes mécaniques) que le champ tournant et les barres étant 

inclinées, cette hypothèse est tout à fait valable. 

Les pertes mécaniques sont obtenues à partir de la caractéristique à vide (voir Figure 

3.35) du moteur asynchrone. Dans le cas de la machine étudiée, elles s’élèvent à 90 W. 

Les pertes Joule au stator sont obtenues par la relation classique :  

2

33

2

22

2

11Joule IRIRIRP   3.7 
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où R1, R2, R3 représentent les résistances de chacune des 3 phases statoriques et et I1, I2, I3 les 

courants efficaces y circulant. 

 

Figure 3.35 Caractéristique à vide 

Comme présenté précédemment, les pertes fer sont estimées en utilisant deux modèles. 

Le premier, intitulé modèle M2, a été déjà utilisé dans le cas du transformateur triphasé et de 

la machine synchrone de 26.7 kVA. Les coefficients de ce modèle ont été identifiés à partir de 

l’échantillon torique. 

Le second modèle, appelé modèle M2 étendu, est obtenu en multipliant la partie 

statique par un polynôme d’ordre 3 en ΔB/2 pour tenir compte de l’évolution, à forte dérivée, 

des pertes en fonction de l’amplitude de B en basses fréquences (Fig. 4.29a) (eq. 3.8). Ses 

coefficients ont été identifiés par le procédé SST. 
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La résolution du modèle électromagnétique est d’abord effectuée par les deux 

formulations en potentiels scalaire et vecteur. Les pertes sont ensuite calculées par le modèle 

M2 et M2 étendu et comparées aux résultats expérimentaux. En premier lieu, la Figure 3.36 

présente la comparaison entre les mesures et les calculs basés sur le modèle M2. Les résultats 

sont relativement proches jusqu’à la tension de 200 V. Au-delà de cette valeur, le calcul sous-

estime les pertes et l’écart augmente avec la valeur de la tension. Ces résultats étaient 

prévisibles car les coefficients de l’expression (2.52) ont été identifiés à partir de la 

caractérisation des matériaux utilisant les échantillons en tore. Comme expliqué, suite aux 

hypothèses admises, cette procédure d’identification ne permet pas de tenir compte, d’une 

manière précise, de l’évolution des pertes statiques pour des niveaux de saturation élevés ; les 

pertes estimées ont une évolution quasi linaire. 



3. Applications à des machines tournantes 

 

130 

 

 

 

Figure 3.36 Comparaison des pertes fer mesurées et calculées à partir des coefficients 

identifiés à partir de l’échantillon torique 

En second lieu, la Figure 3.37 présente la comparaison des mêmes mesures avec les 

résultats donnés par l’expression (3.8) basée sur l’identification des valeurs des coefficients à 

partir de la caractérisation mettant en œuvre le dispositif SST. Dans ce cas, on constate une 

bonne estimation des pertes fer par rapport aux mesures pour toutes les valeurs de tension. Par 

ailleurs, l’écart entre les résultats issus des deux formulations en potentiels est très réduit ce 

qui indique, entre autres, que le système étudié est bien discrétisé. 

  

Figure 3.37 Comparaison des pertes fer mesurées et calculées à partir de la relation (3.8) 

Dans un but d’analyse plus fine, nous traçons, sur la Figure 3.38, l’évolution des pertes 

fer dissociées au stator et rotor de la machine calculées par la relation (3.8). Ces résultats sont 

conformes aux attentes dans le sens où les pertes sont concentrées essentiellement au stator. 

En effet, à vide, le glissement du rotor étant pratiquement nul, il y a peu de variation de 

champ dans ce dernier et donc les pertes par hystérésis sont faibles. En conséquence, les 
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seules pertes sont dues à la variation de la réluctance statorique qui génère, dans le cas de 

cette machine une première harmonique à 600 Hz, qui sont calculées par les termes 

dynamique de l’équation (4.8). 

 

Figure 3.38 Evolution des pertes calculées dans le stator et le rotor de la machine 

Les figures ci-dessous illustrent les distributions des pertes fer dans les deux armatures 

de la machine. On peut voir, sur la Figure 3.39b, que les pertes au rotor sont concentrées dans 

une couche fine proche de la surface extérieure. Celles générées au stator sont plutôt 

concentrées dans la culasse et surtout dans les zones en fond d’encoches. 

 

  

a) Stator b) Rotor 

Figure 3.39 Distributions de la densité des pertes fer au stator et rotor 
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Enfin, sur la Figure 3.40, on présente les loci de l’induction magnétique dans 

différents éléments du maillage au stator dont les emplacements sont indiqués dans la Figure 

3.39a. Le premier élément présente un loci très déformé principalement à cause de la variation 

de reluctance rotorique vue par le stator. Dans le cas de l’élément situé au milieu de la dent, 

l’induction est, comme on pouvait s’en douter, unidirectionnelle. 

 

Figure 3.40 Loci stator 

Les deux derniers éléments, situés dans la culasse, présentent des loci avec des surfaces 

significatives dénotant une induction tournante. Dans le cas de l’élément 3, les amplitudes 

suivant les deux axes sont pratiquement similaires alors que dans l’élément 4 la composante 

suivant le petit axe est moins important. 

Au niveau du rotor, les deux éléments dont on présente les loci sont situés au-dessus 

de la barre (élément 5) et à la surface du rotor entre deux barres de la cage d’écureuil (élément 

6). On remarque que l’amplitude de l’induction est nettement plus importante dans l’élément 

5 et que les deux loci ont des composantes sur le petit axe. 
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Figure 3.41 Loci rotor 

 

À travers cette étude, nous avons cherché à valider la méthode de calcul des pertes fer 

en post-traitement du code_Carmel pour un moteur asynchrone de 5,5 kW. Pour ce faire, nous 

avons réalisé un banc d’essai capable de faire des mesures des pertes fer à vide pour différents 

niveaux de tensions, afin de les comparer avec celles issues de la simulation. 

Ensuite, nous avons caractérisé la tôle du circuit statorique et rotorique sur la base de 

deux échantillons : un carré qui peut être caractérisé par SST et l’autre en forme de tore. Les 

valeurs des pertes fer mesurées sur ces deux échantillons diffèrent progressivement à partir 

d’environ 1,2 T avec une pente plus raide pour l’échantillon caractérisé par SST. Les 

coefficients des modèles de pertes fer ont été identifiés pour les deux caractéristiques 

mesurées. Afin de mieux approximer celle issue du procédé SST, un polynôme d’ordre trois a 

été ajouté au terme quasi statique. 

En ce qui concerne la modélisation numérique du moteur, nous avons fait le choix de 

négliger l’inclinaison des barres de la cage d’écureuil pour limiter le temps de calcul. Pour 

valider cette démarche, nous avons comparé l’induction mesurée issue des capteurs de flux 

dentaires avec celle issue de la simulation pour un calcul en magnétostatique. Ainsi nous 

avons pu observer une bonne concordance entre la mesure et la simulation, ce qui valide notre 

approche du modèle numérique et la loi non-linéaire utilisée dans le code EF. 

Après cette étape de validation, nous avons procédé à l’estimation des pertes fer à vide 

à partir des deux jeux des coefficients identifiés au préalable. Comme attendu, les coefficients 

issus de la caractérisation SST donnent une meilleure concordance entre la mesure et la 

simulation avec un écart maximal inférieur à 7 %. 
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Dans la suite, nous allons étudier une troisième structure de machine tournante et 

quantifier ses pertes fer en utilisant les modèles analytiques implémentés en post-traitement 

de code_Carmel. 

3.3 Etude d’une machine asynchrone à rotor 
massif de 30 kW 

3.3.1 Caractéristiques du moteur asynchrone de 30 kW 

Le modèle analytique implanté est enfin testé pour l’estimation des pertes fer d’un 

moteur d’étude de type asynchrone à grande vitesse, approvisionné par EDF R&D dans le 

cadre d’un projet antérieur [100], et construit par Moteurs Patay, filiale de Leroy Somer. 

Les principales caractéristiques de cette machine sont énumérées ci-dessous : 

 Puissance nominale : Pn = 30 kW 

 Fréquence nominale : fn = 400 Hz 

 Tension nominale : Un = 380 V entre phases en couplage étoile 

 Courant nominal : In = 70 A 

 Nombre de pôles : 8 

 Vitesse de synchronisme : 750 tr/min à 50 Hz et 6000 tr/min à 400 Hz 

 Vitesse nominale : 5970 tr/min 

 Couple nominal : environ 48 N.m 

 Facteur de puissance nominal : cosφ = 0,75 

La Figure 3.42 montre la machine asynchrone à rotor massif avec le moto-ventilateur, 

de couleur verte, monté au dessus. L’utilisation d’un rotor massif est l’alternative la plus 

simple et la moins chère pour des applications à grande vitesse. Elle permet également 

d’obtenir de bonnes performances mécaniques avec une très bonne fiabilité. Toutefois, ces 

avantages ont un impact sur le rendement qui, en général, est en dessous des autres types de 

moteurs asynchrones. Ces moteurs sont principalement utilisés pour l’entraînement de 

compresseurs et de pompes. 
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a) de face b) de côté 

Figure 3.42 Photos de la maquette 

Le stator est composé de tôles FeV1000-65HA d’une épaisseur de 0,65 mm avec une 

masse volumique de 7800 kg/m
3
. Une vue de l’intérieur du stator, présentée à la Figure 3.43a, 

permet de distinguer la carcasse et les têtes des bobines. 

Le rotor de la machine, dont une photo est montrée à la Figure 3.43b, est en acier 

massif 35CD4 lisse (non rainuré). 

  

a) Stator b) Rotor 

Figure 3.43 Images de la maquette démontée 
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Comme dans le cas de la machine précédente, la structure d’étude est munie de 

capteurs de température et de flux au stator et au rotor (voir Annexe 4) distribués comme suit : 

 13 boucles de flux autour de 13 dents statoriques pour la mesure de l’induction, 

repérées par F1 à F13. 

 3 boucles de flux autour de 3 encoches, recouvrant la partie active, repérées par 

Fe1, Fe2 et Fe3. 

 2 boucles de flux recouvrant la totalité de la partie droite et suivant les 

conducteurs jusqu’au sommet des têtes de bobines, repérées par Fe4 et Fe5 

 4 boucles de flux autour d’ensembles encoches + couronne, repérées par Fc1 et 

Fc4 

 Un thermocouple par phase au centre de la partie droite et dans les têtes de 

bobines. 

L’instrumentation du rotor est composée de 3 boucles de flux et 3 thermocouples, mais 

ces capteurs n’ont pas été utilisés dans le cadre de cette étude. 

Parmi les différents capteurs présents dans la machine, seuls les capteurs F8, F13, Fc4 

et Fe2 ont été utilisés. 

Toutes les grandeurs d’intérêt sont enregistrées à l’aide d’un système d’acquisition 

automatisé qui comporte un ordinateur personnel avec un logiciel d’acquisition (LabView) et 

des modules de conditionnement de signaux, un wattmètre de précision avec liaison 

numérique et un oscilloscope numérique. 

3.3.2 Caractéristiques des matériaux 

Cette maquette datant des années ’90, on ne dispose pas d’échantillons des matériaux 

statorique et rotorique. De ce fait, toutes les caractéristiques des matériaux utilisées dans cette 

étude sont celles provenant du constructeur. 

Les évolutions des lois de comportement implantées dans le code_Carmel pour 

prendre en compte le caractère non-linéaire du circuit magnétique sont illustrées sur la Figure 

3.44. La courbe utilisée pour le circuit magnétique statorique est en noir alors que celle de 

comportement de l’acier 35CD4 (AISI 4130) du rotor est en bleu. La conductivité de ce 

dernier est prise égale à σ = 4,48 MS/m [101]. 
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Figure 3.44 Lois de comportement magnétiques statorique et rotorique 

 

La caractéristique des pertes pour les tôles statoriques FeV1000-65HA a été obtenue à 

partir du catalogue de la société Ugine. Son évolution est présentée à la Figure 3.45a pour une 

fréquence de 50 Hz et une induction crête allant jusqu'à 1,5 T.  

Dans le cas du rotor, il n’a pas été possible de retrouver la caractéristique des pertes 

fer du matériau utilisé. En effet, cette nuance d’acier est plutôt utilisée pour ses propriétés 

mécaniques et les informations concernant ses propriétés magnétiques ne sont pas 

disponibles. Disposant uniquement de la valeur de la conductivité électrique de l’acier 

35CD4, nous avons adopté pour sa caractéristique quasi-statique, celle d’un autre acier, 

d’utilisation similaire, le XC38 (AISI 1055), pour lequel une caractérisation à 1,5 Hz à 

différents niveaux d’induction a été effectuée (voir Figure 3.45b). La composante des pertes 

par courants induits sera donnée par le code de calcul et le terme des pertes excédentaires sera 

négligé. 
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a) FeV1000-65HA à 50 Hz b) XC38 à 1,5 Hz 

Figure 3.45 Caractéristiques des pertes fer des matériaux stator et rotor 

Les valeurs des coefficients utilisés pour approximer les courbes illustrées sur la 

Figure 3.45 sont présentées dans les tableaux suivants. 

 

Tableau 3.4 Coefficients du modèle de pertes fer pour la tôle FeV 1000-65HA 

kh[WsT
-α

m
-3

] 363,78 

α 2 

kci[Ws
2
T

-2
m

-3
] 0,167 

kexc[Ws
1.5

T
-1.5

m
-3

] 1,84 

 

Tableau 3.5 Coefficients du modèle de pertes fer pour l’acier XC38 

kh[WsT
-α

m
-3

] 2949,69 

α 2,636 

3.3.3 Validation du maillage 

De par la symétrie de la machine d’étude, seul un quart de la structure a été modélisé. 

Le maillage effectué comporte des éléments prismatiques en une seule couche suivant la 
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longueur de la machine (2D extrudé). Une attention spéciale doit être accordée au maillage du 

rotor et de l’entrefer. En effet, le rotor étant usiné en acier massif, il sera primordial de 

prendre en compte de façon fiable les courants induits qui s’y développent lors du 

fonctionnement de la machine. Par conséquent, le maillage doit être suffisamment fin pour 

tenir compte précisément des pertes associées à ces courants. Le critère de maillage dans cette 

zone est défini à partir de l’épaisseur de peau qui est, dans le cas des matériaux 

ferromagnétiques, généralement très faible et s’exprime par la relation suivante : 

μσω

2
δ   3.9 

où μ est la perméabilité magnétique, σ la conductivité du matériau et ω=2πf. Elle dépend 

fortement de la fréquence en étant inversement proportionnelle à la racine carrée de cette 

variable. Dans le cadre de cette étude, la machine est alimentée avec des fréquences de 50 Hz 

à 400 Hz. Par conséquent, le maillage a été effectué pour tenir compte des effets harmoniques 

dans le cas de l’alimentation à 400 Hz. Dans ce cas, la variation de la reluctance statorique 

induit une première harmonique de l’induction rotorique à 4800 Hz. Le maillage devra donc 

pouvoir modéliser les courants induits à cette fréquence. D’après l’équation 3.9 l’épaisseur de 

peau à 4800 Hz est de 0.15 mm. Généralement, il est recommandé de prendre 2 à 3 éléments 

dans l’épaisseur de peau pour obtenir une solution numérique adéquate. 

Le maillage de la machine ainsi réalisé est montré à la Figure 3.46 avec un 

agrandissement de la région proche de l’entrefer. On remarqué que le maillage de l’entrefer et 

de la surface extérieure du rotor a été soigniement effectuer afin de bien prendre en compte 

les courants induits dans le rotor massif. 

 

Figure 3.46 Maillage de la maquette avec les positions des capteurs et zoom sur l’entrefer 
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Afin de valider le maillage de la maquette, ainsi que la conformité des propriétés 

attribuées aux matériaux rotoriques, nous comparons ci-dessous les évolutions de l’induction 

issues des capteurs de flux avec celles obtenues par simulation. Parmi l’ensemble des capteurs 

présents dans la machine, nous avons sélectionné ceux qui sont les plus pertinents pour une 

validation du modèle numérique. Il est à noter que le capteur Fe2, qui a été selectionné 

initialement ne sera pas utilisé du fait qu’il soit situé à l’ouverture d’une encoche statorique et 

donc embrassant un flux, de fuites d’enchoches, très faible et entâché d’erreurs pour 

constituer une base de comparaison fiable. Cette comparaison sera donc réalisée pour les 

capteurs F8, F13 et Fc4. Les analyses sont effectuées pour des fréquences de 50 Hz (voir 

Figure 3.47) et 400 Hz (voir Figure 3.48) en fixant le point de fonctionnement V/f à 0,5. Les 

calculs ont été menés par la formulation A-φ en imposant aux bobinages statoriques les 

courants mesurés et filtrés pour éliminer les bruits. 

Pour les deux fréquences investiguées, on observe une bonne concordance entre la 

mesure et la simulation. Cette comparaison valide la discrétisation du système électrique et le 

choix des propriétés magnétiques des matériaux. 

  

a)Mesure b) E.F. 

Figure 3.47 Comparaison de l’induction mesurée et simulée issue des capteurs pour une 

fréquence d’alimentation de 50 Hz 
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a) Mesure b) E.F. 

Figure 3.48 Comparaison de l’induction mesurée et simulée issue des capteurs pour une 

fréquence d’alimentation de 400 Hz 

3.3.1 Estimations des pertes fer à vide 

Des essais sont effectués sur la machine de test en fonctionnement moteur à vide 

alimenté par un variateur de vitesse avec un filtre sinus en sortie. La fréquence d’alimentation 

est variée de 400 Hz à 50 Hz par pas de 50 Hz en gardant le même point de fonctionnement 

V/f. Lors de ces essais, le moto-ventilateur assure le refroidissement de la maquette. Par 

ailleurs, pour éviter des incertitudes de mesures, un fonctionnement d’une heure est effectué, 

avant chaque essai, pour stabiliser la température des roulements. 

Les pertes fer sont déterminées en effectuant un bilan de puissance à vide pour chaque 

fréquence (Eq. 3.6) à partir des pertes Joule dans les enroulements statoriques, déterminées à 

l’aide de l’équation 3.7, et la puissance active mesurée à l’aide d’un wattmètre de précision. 

3.3.1.1 Mesure des pertes mécaniques en fonction de la vitesse de 

rotation 

De par le système d’alimentation utilisé, la détermination des pertes mécaniques, pour 

chaque niveau de fréquence s’avère plus délicate que pour les autres machines étudiées, En 

effet, le variateur de vitesse ne permet pas de changer le niveau de tension d’alimentation 

pour une fréquence donnée afin de déterminer les pertes mécaniques issues de la 

caractéristique à vide du moteur. 

Toutefois, il est possible de déterminer la caractéristique à vide à 50 Hz en alimentant 

la machine à partir du réseau, ce qui permet de déterminer les pertes mécanique à 750 tr/min. 
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Pour les autres vitesses de rotation, comprises entre 750 tr/min et 6000 tr/min, on 

utilise la méthode de ralentissement. Elle consiste à entrainer le rotor, en fonctionnement 

moteur, à une vitesse donnée puis à couper l’alimentation en enregistrant la vitesse de rotation 

durant le ralentissement. Les pertes mécaniques sont ensuite déterminées à partir de 

l’équation : 

 W
dt

dn
nJ

60

2π
P

2

m 







  3.10 

où n est la vitesse (en tr/min) à laquelle les pertes sont déterminées, dn/dt la pente de la 

caractéristique mécanique à la vitesse considérée et J l’inertie du rotor. Dans le cas de la 

machine étudiée, la valeur de l’inertie du rotor est de 0,07517 kg.m
2
. La Figure 3.49 montre 

l’évolution des pertes mécaniques en fonction de la vitesse de rotation. 

 

 

Figure 3.49 Evolution des pertes mécaniques en fonction de la vitesse du rotor 

3.3.1.2 Comparaison des résultats 

Alimentation par un variateur de vitesse avec un filtre sinus 

Par la suite, on compare, pour différents niveaux de fréquence, les pertes fer issues des 

mesures à celles calculées. Le calcul E.F. a été effectué en formulation A-φ en imposant le 

courant enregistré lors de la mesure. L’alimentation du moteur est assurée par un variateur de 

vitesse industriel doté d’un filtre sinus en sortie. 

Les pertes fer au stator et au rotor ont été quantifiées d’abord par le modèle M2 et 

ensuite par le modèle M3. A noter qu’au rotor nous avons calculé les pertes fer seulement 
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avec le terme quasi statique des deux modèles. Enfin, les pertes par courants induits au rotor 

sont calculées directement par la résolution du problème magnétodynamique en E.F. 

Sur la Figure 3.50, on montre la comparaison des pertes magnétiques mesurées avec 

celles calculées, et ce, pour plusieurs valeurs de fréquences. L’écart entre les deux modèles 

des pertes est dû à des manières différentes de calculer les pertes par hystérésis. En effet, les 

pertes par hystérésis au rotor issues du modèle M3 sont moins importantes que les pertes par 

hystérésis issues du modèle M2, puisqu’au rotor il y a des courants induits qui se développent 

et qui réagissent comme un filtre passe bas en laissant passer à l’intérieur du rotor seulement 

les basses fréquences. En conséquence, l’hypothèse faite dans le modèle M2 qui suppose 

l’utilisation seulement de la première harmonique d’espace pour calculer les pertes par 

hystérésis au rotor implique une surestimation de ces pertes. 

 

Figure 3.50 Comparaison des pertes fer mesurées avec celles issues de la simulation 

Compte tenu des informations limitées sur les tôles statoriques et le matériau 

composant le rotor, ainsi que les hypothèses simplificatrices faites dans la simulation (e.g. : 

négliger les effets de l’assemblage de la machine, des têtes de bobine, du rebouclage 

tridimensionnel du courant rotorique … etc.) l’écart observé est acceptable. 

La figure suivante (Figure 3.51) montre, en fonction de la fréquence d’alimentation, 

l’évolution des pertes discriminées au stator et au rotor. 
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Figure 3.51 Evolution des pertes au stator et au rotor issu du modèle M2 

On note immédiatement que les pertes par effet Joule au rotor constituent la plus 

grande contribution aux pertes magnétiques. Ce résultat était relativement prévisible du fait 

que le rotor est en acier massif et que les courants qui y sont induits peuvent se développer sur 

un volume important. D’autre part, contrairement au cas d’un rotor à tôles feuilletées, les 

pertes par hystérésis dans le rotor en acier massif de la machine sont loin d’être négligeables. 

Dans la suite, on présente la densité des pertes au stator et au rotor pour les deux fréquences 

limites de 50 et 400 Hz et pour le point de fonctionnement à V/f=0.5. 

Sur les Figure 3.52-a) et –b), on présente les densités des pertes fer au stator de la 

machine. Les deux distributions de pertes sont similaires pour les deux fréquences mais 

diffèrentes par leurs intensités. Elles sont évidemment beaucoup plus importantes dans le cas 

de la fréquence de 400 Hz. 

  

a) 50 Hz b) 400 Hz 

Figure 3.52 Densité des pertes fer au stator en [W/kg] 



3. Applications à des machines tournantes 

 

145 

 

 

De la même façon, sur les Figure 3.53-a et –b, on s’intéresse aux répartitions de la 

densité des pertes par hystérésis dans le rotor massif pour les fréquences de 50 Hz et 400 Hz. 

Un agrandissement est effectué à la surface du rotor pour mieux distinguer la répartition des 

pertes dans les deux cas. Plus la fréquence augmente, moins l’induction pénètre dans le rotor 

ce qui signifie que les pertes sont de plus en plus concentrées à la surface du rotor. 

  

a) 50 Hz b) 400 Hz 

Figure 3.53 La densité des pertes par hystérésis au rotor en [W/kg] 

Enfin, sur les Figure 3.54 et Figure 3.55, nous illustrons les loci de l’induction 

magnétique dans quelques éléments statoriques et rotoriques de la maquette dont les positions 

sont indiquées sur la Figure 3.52-b pour le stator et sur la Figure 3.53-b pour le rotor. 
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Figure 3.54 Loci dans les éléments statoriques 

 

Figure 3.55 Loci dans les éléments rotoriques 

Les loci de cette machine sont similaires à ceux que nous avons pu voir dans le cas des 

deux autres machines étudiées. Le champ dans le milieu des dents statorique est alternatif 
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(Figure 3.54-b) et il devient tournant au fond des dents (Figure 3.54-c), à cause du croisement 

de flux des directions différentes. Nous observons également que la composante tangentielle 

de l’induction est moins importante dans la culasse statorique (Figure 3.54-d). Au niveau du 

rotor nous remarquons des loci non centrés et déformés en raison des harmoniques d’espace 

introduites par le stator. 

Alimentation par un variateur de vitesse sans filtre 

Dans ce paragraphe nous allons présenter l’estimation des pertes fer dans le cas d’une 

alimentation en modulation de largeur d’impulsions (MLI). L’alimentation est assurée par un 

variateur de vitesse (sans filtre à la sortie), qui, à son tour, est alimenté directement par le 

réseau à 380V. Les mesures ont été faites pour différentes fréquences d’alimentation de 50 Hz 

jusqu'à 400 Hz et pour des fréquences de découpage de 1 kHz et 16 kHz. 

Le modèle développé en tenant compte des cycles mineurs aurait été le plus adéquat 

pour quantifier les pertes fer dans le cas de fonctionnement présent. Il ne sera 

malheureusement pas utilisé, et donc validé, car il requiert des campagnes de mesures et de 

caractérisation sur des échantillons de matariaux magnétiques utilisées dans la construction de 

la machine. Or, comme spécifié précédemment, on ne dispose pas d’échantillons relatifs à 

cette machine. Par conséquent, les pertes seront estimées à partir des mêmes équations que 

celles utilisées dans le cas d’une alimentation sinus avec les mêmes coefficients de pertes fer 

et les calculs sont effectués en imposant la tension dans les enroulements statoriques du 

modèle numérique en formulation A-φ. 

Comme indiqué au chapitre 2, la simulation du mouvement dans code_Carmel est 

réalisée par la méthode du « pas bloqué », ce qui induit une contrainte sur la discrétisation 

temporelle. Le maillage utilisé pour l’étude en sinusoïdal permet d’effectuer 360 points de 

calcul par période électrique, ce qui est largement suffisant dans ce cas. En revanche, pour 

une alimentation MLI, les grandeurs d’entrée présentent des variations très importantes qui 

risquent de ne pas être prises en compte avec 360 points de calcul. Ces variations sont plus 

fréquentes avec l’augmentation de la fréquence de découpage mais le sont moins avec 

l’augmentation du fondamental. En prenant ces considérations en compte, le maillage réalisé 

ne permet pas d’effectuer des calculs précis au-delà d’une fréquence de découpage de 2 kHz 

et de descendre en dessous d’une fréquence d’alimentation de 150 Hz. Lors de la campagne 

d’essai, l’enregistrement des formes d’ondes des tensions a été limité aux fréquences 

d’alimentation d’au plus 250 Hz. 
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En conséquence, la comparaison sera effectuée pour des fréquences du fondamental 

entre 150 Hz et 250 Hz et pour des fréquences de découpage de 1 kHz et 2 kHz. 

Le choix a été d’imposer la même forme d’onde de la tension que celle mesurée dans 

le but d’approcher le mieux possible les conditions de l’essai. Comme les formes d’ondes de 

la tension mesurée n’ont pas les mêmes pas de discrétisation que celui imposé par le maillage, 

elles ont été interpolées avec un pas temporel correspondant à 360 points par période 

électrique pour pouvoir être appliquées à l’entrée du modèle électromagnétique. La Figure 

3.56 présente la tension imposée sur une phase pour une fréquence d’alimentation de 250 Hz 

et une fréquence de découpage de 2 kHz. 

 

Figure 3.56 Comparaison de la tension mesurée avec celle imposée dans le calcul EF. 

Un problème qui survient lorsqu’on impose la tension comme grandeur d’alimentation 

est celui du régime transitoire des courants absorbés par la machine. Dans le cas du problème 

traité, cas d’un calcul en magnétodynamique avec mouvement et prise en compte de la loi non 

linéaire des matériaux, nous avons estimé le temps de calculs à 60 jours pour atteindre le 

régime permanent. Un artifice pour contourner ce problème consiste à débuter le calcul en 

magnétodynamique avec une loi linéaire pour les matériaux, afin d’atteindre rapidement le 

régime permanent. Ensuite, on bascule de la loi linéaire à la loi non-linéaire pour atteindre le 

régime permanent en quelques périodes électriques. Cette procédure, validée au travers d’un 

calcul complet en tenant compte de la caratéristique non-linéaire des matériaux, permet de 

réduire le temps de calcul à 5 jours. La Figure 3.57, qui présente l’évolution du courant 

simulé, met en évidence l’instant de passage de la loi linéaire à la non-linéaire. 
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Figure 3.57 Evolutions des courants statoriques issus de la simulation 

Sur la Figure 3.58 nous montrons une comparaison entre le courant mesuré et celui 

issu de la simulation pour l’une des phases de la machine. 

 

Figure 3.58 Comparaison du courant d’une phase issu de la mesure et de la simulation 

L’allure du courant simulé est en concordance avec celui de la mesure. Le fait 

d’utiliser seulement 360 points pour imposer la tension dans la simulation E.F. n’a donc pas 

un effet significatif sur les grandeurs globales. 

La Figure 3.59 présente une comparaison entre l’induction mesurée par les boucles de 

flux F8, F13 et Fc4 et l’induction calculée par le code E.F. pour une fréquence d’alimentation 

de 250 Hz et une fréquence de découpage de 2 kHz. Le rapport V/f dans ce cas est de 0,87. 
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a) Mesure b) E.F. 

Figure 3.59 Comparaison entre les signaux des capteurs mesurés et simulés  

Au travers de ces comparaisons, on peut conclure que le choix du maillage et des 

propriétés magnétiques des matériaux demeure valable pour une alimentation en MLI. 

Le Tableau 3.7 présente les estimations des pertes à vide, avec le modèle M2, pour une 

alimentation de type MLI à partir d’un variateur de vitesse. Nous avons comparé les pertes 

magnétiques pour différents niveaux de fréquence et points de fonctionnement V/f, comme 

presenté dans le Tableau 3.6. Les simulations ont été effectuées en formulation A-φ. 

Tableau 3.6 Points de fonctionnement utilisés pour la comparaison simulation/expérience 

Fréquence de découpage 1 kHz 2 kHz 

Fréquence d’alimentation [Hz] 150 200 250 250 

Point fonctionnement V/f 1,13 0,98 0,87 0,87 

 

Tableau 3.7 Comparaison des pertes fer à vide pour une alimentation de type MLI avec le 

modèle M2. 

Fréquence de découpage 1 kHz 2 kHz 

Fréquence d’alimentation [Hz] 150 200 250 250 

Pertes fer [W] 
Stator 1072 1520 1837 1846 

Rotor 926 1267 1409 1336 

Pertes Joule Rotor [W] 2428 3548 3628 3620 

Pertes totales [W] 4426 6335 6874 6802 

Pertes totales mesurées [W] 3945 5529 6444 6444 

 

L’analyse de ces résultats montre que, pour les pertes magnétiques totales, l’erreur 

relative maximale observée est de 15 % dans le cas de la fréquence d’alimentation de 200 Hz. 

Par ailleurs, contrairement à une alimentation sinusoïdale, les pertes par courants de Foucault 

au rotor sont deux fois plus importantes que les pertes fer au stator pour le cas d’une 
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alimentation à MLI. Cette hausse des pertes Joule au rotor est due au fort taux d’harmoniques 

introduit par le variateur de vitesse. Enfin, la tendance observée sur les pertes globales 

obtenues par le calcul est une sur-estimation par rapport à la mesure. Cela peut s’expliquer par 

une surestimation des pertes par hystérésis au rotor. En effet, les pertes quasi-statiques dans 

tout le volume du rotor sont calculées en fonction de la première harmonique d’espace. Or, 

pour les fréquences de fonctionnement de 150 Hz, 200 Hz et 250 Hz la première harmonique 

d’espace, introduite par les encoches statoriques, en supposant un glissement nul, est 

respectivement de 1800 Hz, 2400 Hz et 3000 Hz. Le rotor étant en acier massif, l’effet de 

peau entraîne un filtrage des hautes fréquences du champ magnétique au fur et à mesure que 

le champ pénètre dans le rotor. Ainsi, la fréquence du champ magnétique est plus élevée en 

surface qu’à l’intérieur du rotor. Par conséquent, l’hypothèse consistant à calculer les pertes 

quasi-statiques à partir de la seule fréquence de la première harmonique d’espace, i.e. 

fréquence en surface du rotor, introduit forcément une surestimation. Il faut noter que dans la 

littérature, les auteurs considèrent uniquement la fréquence de la première harmonique 

d’espace [56], [57], [102]. 

Pour remédier à cela, il est possible d’améliorer le calcul des pertes statiques en 

détectant, en première approche, la fréquence fondamentale associée à chaque élément du 

rotor. C’est ce qui est présenté dans le Tableau 3.8 avec cette nouvelle approche appelée M2p. 

 

Tableau 3.8 Comparaison des pertes fer à vide pour une alimentation de type MLI avec le 

modèle M2p. 

Fréquence de découpage 1 kHz 2 kHz 

Fréquence d’alimentation [Hz] 150 200 250 250 

Pertes fer [W] 
Stator 1072 1520 1837 1846 

Rotor 162 245 377 389 

Pertes Joule Rotor [W] 2428 3548 3628 3620 

Pertes totales [W] 3662 5313 5842 5856 

Pertes totales mesurées [W] 3945 5529 6444 6444 

 

Quand on compare les résultats issus du modèle M2 (Tableau 3.7) avec ceux issus du 

modèle M2p (Tableau 3.8) nous observons une nette diminution des pertes fer au rotor en 

utilisant le modèle M2p. L’écart maximale observé entre la mesure et le calcul chute alors de 

de 15% à 9%. Il faut noter que, en prenant seulement la fréquence fondamentale du champ 

dans chaque élément du rotor, on néglige les cycles mineurs qui peuvent apparaître en raison 

du haut contenu harmonique dans le champ rotorique. 
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Afin d’illustrer la différence entre ces deux approches, les densités des pertes fer dans 

le stator et le rotor de la machine issus du modèle M2 sont présentées dans la Figure 3.60. La 

Figure 3.61 illustre la distribution des pertes fer dans le rotor issu du modèle M2p. Ces 

densités de pertes ont été obtenues pour une alimentation à 250 Hz et pour une fréquence de 

découpage à 2 kHz en formulation A-φ. 

  

a) stator b) rotor 

Figure 3.60 La densité des pertes fer en [W/kg] obtenue à partir du modèle M2 

 

 

Figure 3.61 La densité des pertes fer en [W/kg] au rotor obtenue à partir du modele M2p 

En comparant la distribution des pertes fer au stator pour une alimentation sinusoïdale 

(Figure 3.52 et Figure 3.53) à celle issue d’une alimentation par MLI (Figure 3.60-a), on 

constate globalement la même distribution sauf au niveau des dents statoriques où on a une 

concentration plus importante dans le fond des dents dans le cas d’une alimentation en MLI. 
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Si nous comparons la densité des pertes fer au rotor issue du modèle M2 avec celle issue du 

modèle M2p, nous remarquons que les pertes sont moins importantes à l’intérieur du rotor 

avec le modèle M2p du fait que la fréquence du champ magnétique est moins élevée. 

Une autre technique permettant de prendre en compte les pertes introduites par les 

cycles mineurs consiste à déterminer les pertes statiques à partir d'une décomposition 

harmonique de l'induction, en utilisant le modèle M3. Cette approche reste toutefois 

critiquable compte tenu du fait que, en l’absence de cycles mineurs, celle-ci peut conduire à la 

surestimation des pertes statiques. En effet, celles-ci ne dépendent classiquement que des 

extremas du champ et non des harmoniques (Cf. chapitre 2). Par conséquent, ce type de 

modèle doit être utilisé avec circonspection en fonction de l'application visée. 

Tableau 3.9 Comparaison des pertes fer à vide pour une alimentation de type MLI avec le 

modèle M3 

Fréquence de découpage 1 kHz 2 kHz 

Fréquence d’alimentation [Hz] 150 200 250 250 

Pertes fer [W] 
Stator 1076 1523 1835 1844 

Rotor 270 383 483 491 

Pertes Joule Rotor [W] 2428 3548 3628 3620 

Pertes totales [W] 3774 5453 5946 5955 

Pertes totales [W] 3945 5529 6444 6444 

 

Dans ce cas, les pertes fer au stator sont pratiquement inchangées par rapport à celles 

calculées par le modèle M2. En revanche, celles au rotor sont trois fois moins importantes par 

rapport au modèle M2 et supérieures au modèle M2p. Ces trois approches montrent donc que 

le modèle M2, qui est intrinsèquement plus précis, doit être utilisé avec prudence en 

déterminant la bonne fréquence associée aux pertes statiques dans chaque élément du rotor 

massif. Toujours pour ces mêmes pertes statiques, le modèle M3, consistant à effectuer une 

décomposition harmonique de l'induction et à ajouter les différentes contributions, peut 

également être un bon candidat dans ce cas précis. 

La distribution de la densité des pertes fer issue du modèle M3 dans la machine est 

illustrée dans la Figure 3.62 pour la même alimentation que dans le cas précédent. 
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a) stator b) rotor 

Figure 3.62 La densité des pertes fer en [W/kg] obtenue à partir du modèle M3 

 

La densité des pertes fer au stator pour une alimentation en MLI et pour les deux 

modèles (M2 et M3) de calcul des pertes par hystérésis est quasi identique (Figure 3.60-a, 

Figure 3.62-a). En revanche, au rotor la densité des pertes dans les deux cas est concentrée 

dans la surface du rotor, avec des amplitudes différentes, mais diffère dans sa partie interne 

puisque les pertes par hystérésis ne sont pas calculées de la même façon. 

Compte tenu des hypothèses de modélisation de la machine, les résultats restent 

satisfaisants. Toutefois, le calcul des pertes fer peut être amélioré en prenant en compte le 

bouclage des courants induits dans le rotor par une simulation 3D et également en utilisant des 

coefficients statiques des pertes fer propres au rotor de la machine. D’autre part, nous avons 

utilisé des coefficients, pour le modèle de pertes fer, relatifs à un autre matériau (XC38) que 

celui du rotor du moteur d’étude (35CD4), ce qui peut également contribuer à l’écart observé. 

Ensuite, sur la Figure 3.63 et la Figure 3.64 nous présentons les loci d’induction dans 

différents éléments statoriques et rotoriques pour une alimentation par un variateur de vitesse. 

En analysant les figures, on remarque l’impact négatif d’une alimentation en MLI sur 

l’évolution de l’induction magnétique et implicitement sur les pertes fer. 
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Figure 3.63 Loci de l’induction magnétique dans le stator pour une alimentation de type MLI 

 

Figure 3.64 Loci de l’induction magnétique dans le rotor pour une alimentation de type MLI 
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Dans cette section, nous avons présenté la validation de l’approche en post-traitement 

pour deux types d’alimentation, à savoir : une alimentation sinusoïdale et une alimentation de 

type MLI pour une maquette d’un moteur asynchrone à rotor massif. L’un des problèmes 

rencontrés pendant cette étude a été le manque d’échantillons de matériaux propres au stator 

et au rotor de la machine. De ce fait, nous avons dû utiliser des données de catalogue afin de 

modéliser le comportement non-linéaire et estimer les pertes fer de la machine. 

Dans un premier temps, nous avons estimé les pertes fer, à vide, pour une alimentation 

sinusoïdale avec plusieurs fréquences en utilisant les modèles M2 et M3. L’écart à 400 Hz 

pour le modèle M2 est de 6.3 % et dans le cas du modèle M3 de 15.3 %. 

Ensuite, nous avons présenté l’estimation des pertes fer, à vide, dans le cas d’une 

alimentation de type MLI pour plusieurs fréquences d’alimentation et deux fréquences de 

découpage (1 kHz et 2 kHz). Pour les différents points de fonctionnement étudiés, le modèle 

M2 surestime les pertes avec un écart maximal de 15 %, le modèle M2p sous-estime les pertes 

avec un écart maximal de 9 % et le modèle M3 sous-estime les pertes avec un écart maximal 

de 7.5 %. Ces écarts de pertes dans les deux cas d’alimentation sont dus à la manière de 

calculer le terme statique par les trois modèles des pertes fer. Ils sont plus évidents dans ce 

type de machine (rotor en acier massif), parce que les pertes par hystérésis dans les aciers sont 

plus importantes que dans les tôles FeSi. Toutefois, les écarts sont tout à fait acceptables 

compte tenu des données sur les matériaux magnétiques dont on disposait. 

3.4 Synthèse 

Au cours de ce chapitre, nous avons présenté l’estimation des pertes fer, a posteriori, 

pour trois machines différentes, à savoir : une maquette à échelle réduite d’un turbo-

alternateur, une machine asynchrone à cage et une maquette d’un moteur asynchrone à rotor 

massif. Les trois machines ont été modélisées à l’aide de code_Carmel afin de valider 

l’implantation et l’efficacité du modèle de pertes analytique en post-traitement pour les 

machines tournantes. 

La première étude a donc porté sur une machine synchrone. Expérimentalement, le 

banc d’essai pour la maquette du turbo-alternateur a été mis en place à EDF R&D à Clamart 

afin de déterminer les pertes magnétiques (pertes fer + pertes Joule dans les amortisseurs). En 

simulation, une étude de l’influence des évents sur l’estimation des pertes a d’abord été 

effectuée et a montré qu’une approche de modélisation bidimensionnelle dans laquelle les 

évents sont négligés aboutissait à une légère sous-estimation des pertes. Par la suite, les 
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simulations ont été menées en 2D extrudé et la comparaison des pertes magnétiques mesurées 

avec celles issues de la simulation a été présentée pour des essais à vide pour différentes 

valeurs du courant d’excitation. Les écarts entre les mesures et les simulations, pour le 

courant d’excitation nominal, sont de 1,5 % à 50 Hz, 9 % à 30 Hz et 10 % à 20 Hz. 

La seconde étude a concerné une machine asynchrone de 5,5 kW dont le banc de 

mesure a été mis en place au laboratoire L2EP. Cette machine est munie de barres inclinées au 

rotor et donc le courant qui y est induit, à vide, est très faible. Par conséquent, en se plaçant 

dans le cadre de l’hypothèse de courants induits négligeables dans ces barres, il a été possible 

de modéliser la machine par une approche bidimensionnelle combinée à la méthode des 

« slices », permettant ainsi de réduire les temps de calcul. Après la mise en place du banc 

d’essai expérimental et le calage du modèle numérique de la machine, nous avons procédé à 

l’estimation des pertes fer. Pour caractériser les tôles (FeV600-65HA) nous avons considéré 

deux types d’échantillons : carré et torique. Une estimation des pertes fer en post-traitement a 

alors été effectuée en comparant les modèles de pertes identifiés à partir des deux 

échantillons. En utilisant l’identification issue de l’échantillon torique, pour une tension de 

230 V et 50 Hz l’estimation des pertes fer aboutit à un écart de 19,3 % avec la formulation en 

potentiel vecteur A et de 22 % pour la formulation en potentiel scalaire Ω. Ceci est dû au fait 

que l’identification à partir d’un échantillon torique est limitée à la zone linéaire du matériau 

magnétique. En considérant la caractérisation sur cadre SST, l’évolution des pertes dans la 

zone saturée est différente de celle des pertes identifiées sur l’échantillon torique. Cette 

évolution présente une croissance à l’allure exponentielle, pour la contribution aux pertes dite 

« statiques », et ne peut être restituée avec le modèle de pertes retenu jusqu’à présent. Pour 

remédier à cela, la contribution statique a été modifiée en intégrant une dépendance, par 

rapport à l’induction magnétique, à l’aide d’un polynôme d’ordre trois. Dans ce cas, l’écart 

entre la mesure et la simulation a chuté jusqu’à 3,15 % pour la formulation en potentiel 

vecteur A et 6,55 % pour la formulation en potentiel scalaire Ω. 

Enfin, la dernière partie de ce chapitre a été consacrée à l’étude d’une maquette d’un 

moteur asynchrone à grande vitesse. Un banc d’essai expérimental a été mis en place à EDF 

R&D à Clamart permettant d’alimenter la maquette du moteur avec différents niveaux de 

fréquences. Contrairement aux autres machines étudiées, les échantillons de matériaux du 

stator et du rotor ne sont pas disponibles pour identifier les paramètres du modèle de pertes 

fer. En conséquence, nous avons utilisé des caractéristiques issues des données du  

constructeur. La structure a été modélisée en 2D extrudé avec la formulation A-φ. Dans le cas 
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d’une alimentation sinusoïdale à fréquence variable tout en gardant un rapport V/f=0,5, l’écart 

maximal observé entre la simulation et la mesure est de 6,28 % à 400 Hz. Tandis que pour 

une alimentation en MLI, l’écart maximal pour les deux fréquences de découpage (1 kHz et 

2 kHz) est inférieur à 15 %. Les différents modèles utilisés pour le calcul de pertes fer 

montrent que la contribution statique doit être calculée avec soin au rotor. En effet, le contenu 

harmonique étant riche, le paramètre fréquence qui intervient dans les modèles peut conduire, 

s'il est mal déterminé (par hypothèse ou par calcul), à une sur-estimation de ces pertes 

statiques. 

Les résultats obtenus lors de cette étude sont convenables compte tenu des hypothèses 

de modélisation et des incertitudes sur certains aspects (dispersion des propriétés des 

matériaux, impact du procédé de fabrication de la machine sur ces mêmes propriétés, 

hypothèses de modélisation 2D …). L’implantation du modèle analytique de calcul des pertes 

fer en post-traitement dans code_Carmel a donc été testée avec des résultats relativement 

satisfaisants sur le cas des trois machines électriques étudiées (en plus du transformateur 

triphasé de validation) qui utilisent des types de matériaux magnétiques différents (FeV270-

35HA, FeV600-65HA et FeV1000-65HA). 
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CONCLUSION GENERALE 

Les travaux faisant l’objet de ce mémoire ont eu pour principal objectif 

l’implémentation d’une procédure de quantification de pertes fer dans code_Carmel afin qu’il 

puisse constituer un outil de modélisation efficace, et ce, dans le souci de l’aide à la 

conception de motorisations électriques performantes destinées à de futurs équipements 

d’éco-efficacité énergétique en industrie. Cela a nécessité le choix et la validation d’un 

modèle de pertes fer valable pour des alimentations de quelques dizaines de Hertz jusqu’à 

quelques centaines de Hertz et pour des formes d’ondes sinusoïdales et non sinusoïdales. 

À cause des phénomènes complexes qui sont à la base des processus de magnétisation, 

l’évaluation des pertes d’origine magnétique d’un dispositif électromagnétique reste jusqu’à 

aujourd’hui un problème difficile à surmonter. L’utilisation d’un modèle robuste, précis et 

performant reste indispensable à la conception des machines. En effet, la connaissance de ces 

pertes permet soit de modifier la structure afin de réduire les pertes soit de prévoir un système 

de refroidissement adapté et ainsi tendre vers l’objectif d’une machine plus performante avec 

un rendement plus élevé. 

Pour cela, dans un premier temps, nous avons passé en revue les différents modèles 

qui existent dans la littérature pour estimer les pertes dans les matériaux ferromagnétiques 

doux. Nous les avons classés en trois familles, à savoir les modèles analytiques, les modèles 

d’hystérésis et les modèles basés sur une surface de réponse expérimentale. Dans l’optique 

d’une implantation dans un code de calculs par EF, ces modèles peuvent être classés en deux 

approches : les approches en post-traitement et les approches hybrides. Les approches en post-

traitement sont les plus utilisées dans le domaine de l’électrotechnique de par la facilité 

d’implémentation dans un code EF et la simplicité de la procédure d’identification des 

paramètres qui ne nécessite pas de matériel sophistiqué. Cependant, l’utilisation de ces 

approches néglige certains phénomènes, comme l’effet d’hystérésis, qui peuvent être une 

source d’erreur importante dans certains cas. La deuxième approche, plus complète, permet de 

prendre plusieurs phénomènes en compte, notamment l’effet des pertes fer sur l’état 

magnétique de la machine aboutissant ainsi à des résultats plus précis. Le pendant de cette 

méthode est le fait qu’elle nécessite des temps de calculs très élevés, avec parfois des 

problèmes numériques liés à la convergence, ainsi qu’une procédure d’identification plus 

contraignante que dans le cas précédent. Compte tenu des besoins industriels et du rapport 
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performance/complexité, nous avons choisi de nous restreindre aux approches a posteriori. 

Une étude bibliographique a également été menée sur l’influence des procédés de fabrications 

sur les pertes. Elle permet de mettre en exergue les difficultés à caractériser d’une manière 

fiable les caractéristiques des matériaux magnétiques utilisés dans une machine donnée et 

d’apporter des éléments d’explication aux différents écarts qui sont souvent constatés entre la 

simulation et la mesure des pertes fer. 

Le deuxième chapitre a été dédié au développement des modèles analytiques et 

numériques des pertes fer. Parmi les modèles analytiques dans les références scientifiques, 

nous avons comparé quatre modèles les plus utilisés afin d’analyser leurs performances en 

régimes sinusoïdal et non sinusoïdal. Dans le premier cas, les quatre modèles estiment les 

pertes d’une manière satisfaisante. En revanche, pour le régime non sinusoïdal, nous avons 

constaté que le modèle qui décompose l’induction en série Fourier a tendance à surestimer les 

pertes alors que celui basé sur la dérivée temporelle de l’induction aboutit aux valeurs les plus 

proches de la mesure. Nous avons alors opté pour l’utilisation de ce modèle en post-traitement 

de code_Carmel. Dans une deuxième partie de ce chapitre, nous avons proposé un nouveau 

modèle analytique qui prend en compte les pertes introduites par les cycles mineurs issus des 

alimentations par des convertisseurs statiques. Ce modèle peut être identifié soit à partir d’un 

modèle d’hystérésis capable de représenter les cycles mineurs (comme le modèle de Preisach 

identifié à partir de courbes de renversement type F.O.R.C.), soit à partir de mesures. 

L’avantage du modèle proposé, par rapport au modèle classiquement utilisé de J. Lavers, est 

qu’il permet de tenir compte de la position et de l’amplitude des cycles mineurs dans 

l’estimation des pertes fer. Une grande partie des travaux effectués lors de cette thèse a été 

consacrée à la validation de l’implémentation du modèle analytique en post-traitement pour 

différents systèmes électrotechniques. Dans la dernière partie du chapitre, nous avons étudié 

un premier dispositif électromagnétique sans entrefer et sans mouvement, à savoir un 

transformateur triphasé de 2 kVA à vide en régime sinusoïdal et non sinusoïdal. Ce point de 

fonctionnement est effectivement celui qui reflète le plus les pertes fer. Pour différentes 

tensions, les écarts entre les mesures et l’estimation issue des calculs restent inférieurs à 5 %. 

Dans le dernier chapitre de ce mémoire, nous avons appliqué la procédure de 

quantification des pertes fer aux cas de machines tournantes. Trois types des machines ont été 

investigués avec, pour chaque cas, un banc d’essai expérimental pour mener à bien les 

comparaisons entre les simulations et les mesures à vide. Deux bancs ont été mis en place à 

EDF R&D à Clamart et un banc au L2EP à Lille. Nous avons ainsi pu observer que la 
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caractérisation des échantillons revêtait une très grande importance. En effet, dans le cas de la 

machine asynchrone à cage d’écureuil de 5,5 kW, selon la méthode utilisée (SST ou 

échantillon torique) pour identifier les coefficients de pertes fer, l’écart maximal entre mesure 

et simulation peut varier de 22 % dans le cas de l’échantillon torique à 6,5 % avec une 

identification faite à partir d’un échantillon sur SST. Par ailleurs, d’une manière globale, les 

erreurs relatives maximales obtenues pour les essais sont inférieures à 10 % dans le cas de la 

maquette du turbo-alternateur à vide et inférieures à 15 % dans le cas de la machine 

asynchrone à rotor massif à vide et pour les deux types d’alimentation (sinusoïdale et non 

sinusoïdale). 

Tout au long du processus de validation du modèle analytique, nous avons 

systématiquement comparé les résultats de simulations aux essais expérimentaux pour des 

essais à vide. De par la constitution des machines, de leurs instrumentations et des grandeurs 

accessibles, il n’a pas été possible d’isoler uniquement les pertes fer expérimentales pour 

valider d’une manière sans équivoque la procédure implantée. Il serait intéressant, à la suite 

de ces travaux, de pouvoir mettre en œuvre une maquette expérimentale dédiée qui permet 

d’effectuer une telle validation. Ensuite, une prochaine étape serait de comparer les résultats 

dans le cas d’essais en charge. Là encore, la problématique est loin d’être triviale étant donné 

que la réaction magnétique des courants devrait avoir un effet non négligeable sur l’état 

magnétique de la machine et, a priori, sur les pertes fer. Enfin, de par les effets du processus 

de fabrication sur les caractéristiques magnétiques des matériaux, il est illusoire de songer à 

quantifier les pertes fer d’une manière relativement précise au travers de la modélisation 

d’une structure avec des grandeurs déterministes pour les propriétés des matériaux 

magnétiques. Il serait donc intéressant de conjuguer une approche stochastique de 

modélisation numérique avec la procédure de quantification des pertes que nous avons mise 

au point. 

Actuellement, une nouvelle version du code de calcul (code_Carmel3D) est en cours 

de développement au sein du laboratoire commun LAMEL, traduisant la collaboration entre 

l’équipe modélisation du laboratoire L2EP et le Département THEMIS de EDF R&D. La 

procédure développée dans les présents travaux devrait être implémentée et capitalisée dans 

cette nouvelle version. 
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ANNEXES 

Annexe 1 Détails sur la géométrie du moteur de 5,5kW 

Le diamètre extérieur du stator est de 224 mm, celui intérieur est de 150 mm avec une 

longueur de 170 mm et une épaisseur des dents statoriques de 5,8 mm. Le diamètre intérieur 

et extérieur du rotor est de 46 mm et 149,3 mm respectivement. 
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Annexe 2 Schéma bobinage moteur de 5,5 kW 

Le stator de la machine présente 48 encoches avec un bobinage triphasé à 8 pôles qui 

comportent deux circuits en parallèle. Les deux circuits sont composés de deux fils en 

parallèle de 0,85 et 0,9 mm de diamètre avec 48 spires par encoche. La résistance mesurée sur 

une phase à 20°C est de 0,789 Ω. 
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Annexe 3 Schéma de bobinage et détails de la géométrie du 
moteur de 30kW 

Le stator de la machine comporte 48 encoches, avec un bobinage à 8 pôles 

concentriques par pôle. 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 

150mm avec une longueur de 190 mm et une épaisseur de la dent statorique de 5,2 mm. Le 

diamètre extérieur et intérieur du rotor est de 149 mm et respectivement de 60 mm. La taille 

de l’entrefer de cette maquette est de 0,5 mm. 
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Annexe 4 Schéma de l’instrumentation du stator 
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