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RESUME -Il existe plusieurs modèles pour estimer les 

performances des moteurs asynchrones à cage. Ces modèles 

peuvent être purement analytique, numérique, semi-numérique 

ou encore comportementaux. Ces derniers sont rapides et bien 

adaptés au pré-dimensionnement car plusieurs physiques peuvent 

être considérées. Néanmoins les modèles comportementaux 

peuvent manquer de précision (description simplifiée de la 

géométrie ou hypothèses simplificatrices). Dans cet article, nous 

allons donc présenter des travaux permettant d’augmenter la 

précision de ce type de modèles. 

Mots-clés—Modèles comportementaux, moteurs asynchrones à 

cage, effet de peau, saturation, éléments finis. 

 

1. INTRODUCTION 

Les moteurs asynchrones (MAS), spécialement à cage, du 
fait leur coût modeste, de leur structure robuste et de leur 
maturité jouent un rôle important dans le domaine industriel. La 
méthode des éléments finis (EF) permet d’estimer avec fiabilité 
les performances électromagnétiques de ces machines mais avec 
des temps de calcul parfois importants. Dans une procédure de 
pré-dimensionnement, les algorithmes d’optimisation requérant 
de nombreuses itérations, les modèles analytiques ou 
comportementaux se révèlent alors mieux adaptés. Par rapport 
aux autres moteurs électriques, la modélisation analytique 
exacte du MAS n’est pas aisée du fait notamment de courants 
induits dans les bobines (ou barres). 

Dans [1], une méthode combinant les techniques EF et un 
modèle équivalent est proposée mais avec des temps de calcul 
encore importants. Dans la référence [2], les auteurs présentent 
un modèle basé sur un réseau de réluctances, assez précis mais 
pas encore assez rapide. Le modèle comportemental du MAS 
(voir figure 1) est un modèle connu [3, 4] et permet d’obtenir, de 
manière simple, les caractéristiques de la machine avec des 
temps de calcul quasi-instantanés. Ces modèles sont 
généralement basés sur des hypothèses simplificatrices. Afin 
d’aboutir à des résultats plus précis, cet article propose un 
modèle analytique considérant l’effet de peau et la saturation du 
MAS à cage en deux dimensions (l’inclinaison des barres dans 
la cage est négligée). 

 

Fig.1 Schéma équivalent du moteur asynchrone à cage 

 

2. PRISE EN COMPTE DE LA REPARTITION DES 

COURANTS DANS LES BARRES 

Les performances d'un MAS sont liées à la géométrie et 
aux paramètres rotoriques notamment. La résistance et 
l’inductance d’une barre de la cage dépendent de la forme 
géométrique du conducteur. Les références [3] et [6] proposent 
des approches pour estimer ces deux paramètres sur la base des 
équations de Maxwell, mais seulement pour des barres de 
géométrie rectangulaire. Dans [4] et [5], un algorithme itératif 
estime la résistance et l’inductance d’une barre avec une 
géométrie quelconque.  

L’idée est de découper une barre en N couches (voir figure 
2) pour calculer finement la répartition du courant et du champ 
afin d’en déduire les paramètres rotoriques. Pour cela, certaines 
hypothèses sont émises :  

 la perméabilité des dents est considérée comme 

infinie (selon [4]) ; 

 les lignes de champ magnétique sont orientées suivant 

l’axe x (voir figure 2) ; 

 les résistances et les inductances des anneaux de 

court-circuit sont négligeables. 

On suppose que la tension induite aux bornes de chaque 
couche est identique : 

 
(1) 

krkk jiRV  



 

Où Rk représente la résistance DC de la kème couche, 
ki

représente le courant induit dans la kème couche, 
k

 
représente 

le flux de fuite passant au-dessous de la hauteur hk, et ωr la 
pulsation électrique des courants induits au rotor.  

 
 

 

                  (a)                                                        (b)  

Fig.2 La géométrie de rotor à cage (a) Décomposition d’une barre de la 
cage rotorique (b) 

Comme la perméabilité des tôles est supposée infinie, le 
champ magnétique autour des barres est négligé. On suppose 
donc que le champ magnétique dans la première couche (la 
couche en contact avec la culasse) est nul (continuité de la 
composante tangentielle du champ). 

En utilisant le théorème d'Ampère et la précédente condition 
limite, on a: 

 

(2) 

Où 
kH  représente le champ magnétique passant dans la kème 

couche et ij le courant dans la jème couche.  

La différence de flux passant dans deux couches voisines est 
exprimée par: 

 

(3) 

Où L est la longueur de conducteur et h0 la hauteur d'une 
couche. 

 Grâce aux équations (1), (2) et (3), la relation entre les 
courants dans les couches voisines peut s’écrire comme suit: 

 

(4) 

En affectant un courant induit arbitraire à la première 
couche, il est alors possible de trouver les courants dans les 
autres couches par l'équation (4). 

A partir de la puissance active et de l’énergie magnétique 
calculées, la résistance et l’inductance équivalentes d’une barre  

peuvent être déduites. La puissance active due aux pertes joules 
dans une barre de rotor est calculée par: 

 
(5) 

En utilisant l’équation (2), la distribution du champ 
magnétique dans la barre peut être calculée. Il est donc possible 
d’en déduire l'énergie magnétique stockée dans une barre due  
aux fuites magnétiques: 

 

(6) 

Et la résistance AC d'une barre et l'inductance de fuite entre 
encoches rotoriques sont calculées comme suit: 

 

(7) 

 

(8) 

 

Nous avons comparé sur la figure 3, les valeurs de la 
résistance et de l’inductance d’une barre obtenues avec la 
méthode proposée et obtenues numériquement (EF) pour une 
géométrie de forme non rectangulaire. On peut constater la  
bonne concordance entre les résultats. 

 

L’inductance de fuite totale au rotor comprend notamment 
les inductances de fuite dans l’entrefer, dans les anneaux et 
celles tangentielles dans les encoches rotoriques. La valeur de 
cette dernière est la plus importante [4]. Les autres fuites sont 
calculées avec des relations issues des références [4, 6, 10]. 

 

Certaines remarques doivent être notées: 

 Tant que le rotor n'est pas saturé, le modèle reste 
valable; 

 Cette méthode peut être appliquée pour calculer la 
résistance AC du bobinage statorique et son 
inductance due aux fuites entre encoches; 

 A cause de l'effet de peau, la résistance AC s'élève 
et l'inductance de fuite entre encoches diminue 
lorsque le glissement augmente; 

 Pour un MAS à double cage, dans la couche entre 
deux cages (couche d'air), le courant induit dans 
l'équation (3) n’est pas prise en compte car dans ces 
couches, il est nul. 
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               (a) 

      
     (b) 

Fig.3 Résistance (a) et inductance (b) équivalentes d’une barre avec une 
géométrie non rectangulaire  

 
 

3. PRISE EN COMPTE DE LA SATURATION 

 Ici, on suppose que le stator de MAS possède un bobinage 
triphasé alimenté par un courant d’amplitude is. Pour une vitesse 
proche du synchronisme, avec un effet de peau fortement réduit 
dans les barres du rotor, le flux passant dans l’entrefer atteint sa 
valeur maximale. Par contre, au démarrage le flux est plus faible. 
Les auteurs dans [1] ont montré (avec l’aide des EF) que la 
saturation dans un MAS influençait les paramètres Lm, Ls et Lr. 
Le paramètre Lm est le plus sensible avec la variation de flux, Ls 
et Lr restent quasiment constants lorsque la machine sature peu. 
Donc, Lm est une inconnue en cas saturé. Ici, le fondamental issu 
de la superposition des forces magnétomotrices (fmm) statorique 
et rotorique est seulement considéré afin de simplifier les 
calculs. Il est exprimé comme (voir [6]): 

 
(9) 

Où   est l'angle électrique, ns est le nombre de spires par 

phase, kb le coefficient de bobinage, 
mi  le courant magnétisant 

(voir figure 1), α le déphasage entre 
si  et 

mi  (voir figure 4) et p 

le nombre de paires de pôles. La figure 4 correspondante 
présente le diagramme vectoriel.  

 

 

Fig.4 Diagramme vectoriel du schéma équivalent 

 

En utilisant l’idée proposée par [5, 7, 8] et en émettant 
l’hypothèse que ce moteur possède un nombre infini K de dents 
du stator et du rotor, on découpe le moteur par K morceaux 
radialement comme dans la figure suivante.  

 

Fig.5 Discrétisation d’un pôle de MAS 

 

De la loi d’Hopkinson, on déduit la relation suivante :  

 

(10) 

Où Ate sont les ampères-tours dans l'entrefer, Atds,r les 
ampères-tours dans les dents du stator et du rotor, et Atcs,r les 
ampères-tours dans les culasses du stator et du rotor.  

 

3.1. Ampères-tours dans l'entrefer 

Les ampères-tours dans l’entrefer sont donnés par : 
 

 

 

(11) 

Où kc est le coefficient de Carter [7], e la largeur de l'entrefer,  
Be l'induction dans l'entrefer, et 

i l'angle électrique de ième 

tranche (voir la figure 5).  
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3.2. Ampères-tours dans les dents 

Sur chaque tranche, l'induction dans l'entrefer Be(θi) est 
supposée uniforme. Si la dent n'a pas une forme rectangulaire, 
on la découpe en N morceaux sous la direction axiale. 

De la loi de conservation de flux, on a: 

 

(12) 

Où τ est le pas dentaire (voir la figure 6) 

Une autre hypothèse prise est que la distribution du champ 
magnétique est uniforme sur chaque couche de dent, on peut 
donc écrire: 

 

(13) 

Où H(Bdk) est une fonction non-linéaire. Connaissant Be(θi) 
et les équations (10) et (11), on en déduit Benk et Bdk. La chute de 
fmm dans la dent est calculée comme suit : 

 

(14) 

 

 

Fig.6 Distribution de l'induction dans une dent 

3.3. Ampères-tours dans la culasse 

L'expression de l'induction dans la culasse est déduite par la 
loi de conservation du flux: 

 

(15) 

Où Rc est le rayon moyen de culasse, hc sa hauteur moyenne.  

 

(16) 

Alors, la chute de fmm discrétisée dans la culasse peut être 
exprimée par: 

 

(17) 

Où Rc est le rayon moyen de culasse et 
 
le pas angulaire 

d'une tranche. 

3.4. Tension induite aux bornes d’une phase 

L’expression de la tension induite aux bornes d’une phase 
est :  

 

(18) 

Où Re est le rayon moyen de l'entrefer, 
1 est le flux 

fondamental passant dans un pôle, Be1 est l’amplitude du 
fondamental de l’induction dans l’entrefer, ns est le nombre de 
spires d’une phase, et kb est le coefficient de bobinage. 

A l’aide des équations (9)(12)(15)(17), on peut résoudre ce 
système ayant pour variable l'induction dans l'entrefer sur un 
pôle. L'inductance magnétisante Lm est exprimée par: 

 

(19) 

 

Dans la figure 7, on compare Lm en fonction de l’induction 
maximale dans l’entrefer calculée par les modèles analytique et 
EF. Les résultats sont concordants. 

 

Fig.7 Comparaison de l’inductance magnétisante entre les calculs 
analytique et numérique (EF) 

 

3.5. Calculs des inductions et des courants 

 Du diagramme vectoriel de la figure 4, on déduit :  

 

(20) 
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On construit un vecteur [x] = [Be1, ......, BeK, im, ir']', et à partir 
des équations (8)(9)(12)(15)(16)(18)(19) le système ci-dessous 
est résolu: 

 
(21) 

Avec [A], qui représente l'ensemble des équations 
précédentes. L'équation (21) peut être résolue par la méthode de 
Newton-Raphson ou de la sécante. 

3.6. Expression du couple électromagnétique 

Il y a deux moyens pour trouver le couple dans notre modèle. 
Soit, à partir du schéma équivalent, on a: 

 

(22) 

Soit, il peut être exprimé par: 

 

(23) 

Où 
s  est le flux capté par phase. 

À l’aide de l’induction calculée à partir de (21), on peut 
retrouver le couple par l'équation (22) ou l'équation (23).  

 

4. VERIFICATION PAR METHODE NUMERIQUE 

 

Il existe trois familles de méthodes EF: EF statique, EF 
fréquentiel et EF temporel. La méthode EF statique ne peut pas 
traiter de la modélisation du MAS, car en scénario statique, les 
courants induits au rotor ne sont pas calculés. Par contre, la 
modélisation EF en temporel est un bon choix pour la 
vérification mais avec des  temps de calcul beaucoup plus longs 
que les modélisations EF en régime fréquentiel ou statique. La 
méthode EF fréquentiel peut traiter ce problème avec un temps 
de calcul plus court. Malheureusement, certains logiciels 
numériques (e.g "FEMM") ne peuvent pas traiter correctement 
les problèmes électromagnétiques fréquentiels et non-linéaires 
en même temps (la perméabilité efficace n’est pas correctement 
prise en compte en scénario harmonique, voir [9]).  Nous allons 
cependant montrer dans ce qui suit que sous certaines 
conditions, les modèles EF statique et fréquentiel peuvent aider 
à la vérification.  

Ici, on propose une méthodologie qui consiste à recaler le 
modèle analytique par rapport au modèle EF statique. On 
considère que la distribution de courants dans les barres est 
parfaitement sinusoïdale. Ainsi, l'idée est d'imposer des courants 
calculés par modèle analytique dans ces barres puis de les 
imposer dans le modèle EF statique. 

 

4.1. Calcul et vérification des courants rotoriques 

L’expression de la distribution des courants dans les barres 
est donnée par: 

 

(24) 

où kt est le rapport de transformation, Nr le nombre de barres 
de la cage, ς le déphasage mécanique entre l'axe de phase a et la 

barre le plus proche,  le déphasage entre 
si et '

ri . De plus, la 

conductivité du conducteur en scénario statique est remplacée 

par 𝜎
𝑅𝐷𝐶
𝑏𝑎𝑟

𝑅𝐴𝐶
𝑏𝑎𝑟 comme l’effet de peau des barres n’est pas pris en 

compte dans un calcul statique.
  

La figure 8 montre la distribution des courants dans les 
barres rotoriques provenant des modèles analytique et EF 
fréquentiel avec une amplitude de courant d'alimentation faible. 
Le calcul EF fréquentiel est fiable tant que le moteur ne sature 
pas. Alors, la précision de courants induits calculés par le 
modèle analytique est vérifiée.  

 

Fig.8 Comparaison de la distribution des courants au rotor entre modèle 
analytique et EF fréquentiel 

 

4.2. Modélisation EF statique recalée avec le modèle 

analytique 

 

Dans les figures 9 et 10, on compare l’induction calculée par 
EF lors d’un calcul fréquentiel et statique. Les deux 
modélisations EF sont assez proches.   

 

 

Fig.9 La distribution de l’induction dans la MAS en EF fréquentiel avec 
une amplitude de courant d’alimentation js=3A/mm² et un glissement g=0.06 
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Fig.10 La distribution de l’induction dans la MAS en EF statique avec une 
amplitude de courant d’alimentation js=3A/mm² et un glissement g=0.06 

 

Des essais précédents, la modélisation EF statique recalée avec 
modèle analytique permet de traiter la simulation du MAS 
correctement lorsqu'on  impose des courants précis au rotor.  
Cette méthode présente des avantages sur le temps de calcul et 
la fiabilité tout en considérant la saturation.  

 

4.3. Validation du modèle analytique 

Lorsque le moteur est alimenté par un courant  d’amplitude 
faible (la MAS ne sature pas), le calcul de la figure 11, montre 
que le modèle analytique présente une bonne précision en 
comparaison avec les modèles EF. 

 

Fig.11 Comparaison entre différents modèles lorsque le MAS est alimenté 
par un courant de valeur efficace constante et faible 

 

Lorsque le moteur est  alimenté par un courant d’amplitude 
important (la MAS sature), de nouveau les écarts entre les 
modèles analytique et semi-numérique sont acceptables et l'écart 
moyen est en dessous de 10%. 

  

Fig.12 Comparaison entre différents modèles lorsque le MAS est alimenté 
par un courant de valeur efficace constante et importante 

 

5. CONCLUSIONS 

Deux améliorations pour une modélisation analytique fine 
du moteur asynchrone à cage sont proposées dans cet article. La 
méthode discrétisant une barre en couches multiples permet de 
calculer l’impédance d’un conducteur ayant une géométrie 
complexe (simple cage ou double cage). L’approche qui 
considère la saturation permet de traiter avec précision différents 
points de fonctionnement.  

La modélisation en EF statique est une méthode assez 
précise qui a servi à vérifier la précision du modèle analytique. 
Économique en temps de calcul, cette approche  peut être utilisée 
comme une méthode de vérification lors des  dimensionnements. 
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