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INTRODUCTION

Les progrès réalisés en matière de semi-conducteurs ont permis de mettre au point des

convertisseurs statiques capables de faire varier Ia tension et la fréquence d'alimentation des

machines électriques. De nouvelles possibilités ont ainsi été ouvertes aux machines à courant
alternatif, moteurs synchrones et asynchrones : variation de vitesse, contrôle précis du couple,
fonctionnement à des vitesses plus élevées que ne le permettait la fréquence du réseau.

Le moteur asynchrone se caractérise en particulier par sa grande robustesse et son faible cofit ;
son association avec un convertisseur permet de I'employer dans des applications jusqu'alors

réservées aux machines à courant continu, qu'il tend à supplanter.

Les alimentations électroniques sont donc devenues courantes, et on doit désormais prend.re en

compte leurs caractéristiques particulières dès la conception du moteur.

L'onduleur de tension à modulation de largeur d'impulsion (MLI) peut alimenter à tension et
fréquence variables une machine aslmchrone, tout en limitant les harmoniques parasites. Le moteur
se comporte alors de façon tout à fait similaire en alimentation MLI ou sinusoidale. On observe

cependant un échauffement supplémentaire, qui oblige parfois à déclasser le moteur. En effet, les

harmoniques de tension à fréquence élevée générés par un onduleur à MLI se traduisent par des

pertes supplémentaires dans le cuivre des bobinages, mais aussi dans le circuit magnétique de la
machine.
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comportement magnétique du matériau lorsqu'il est soumis à des excitations quelconques. Les

travaux effectués sur I'influence des formes d'ondes s'inscrivent dans cette optique. Or, les modèles

actuels les plus performants ne donnent que des solutions partielles. Nous proposons donc une

méthode originale d'estimation des pertes fer, basée sur une caractérisation spécifique et préalable

du matériau, et permettant de retrouver toutes ses propriétés magnétiques sous diverses

sollicitations. Couplée à un calcul par éléments finis, cette méthode devrait Permettre, élément par

élément, de calculer les pertes fer d'un moteur.
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Le but de ce travail est donc d'avoir une meilleure connaissance des pertes électromagnétiques

dans une machine asynchrone, en particulier dans le cas d'une alimentation par onduleur à

modulation de largeur d'impulsion.

Pour arriver à ce résultat, nous avons suivi plusieurs voies. Dans un premier temps, nous nous

sommes intéressés à la caractérisation des matériaux dans des conditions d'excitation variées. Cette

caractérisation a été réalisée sur un banc de mesure constitué d'un cadre Epstein spécialement adapté

et d'un système informatisé de mesure. Les différents paramètres de la MLI, et leur influence sur les

pertes magnétiques ont été étudiés.

Dans un deuxième temps, afin de nous rapprocher du cas réel d'un moteur, nous avons mesuré

directement, en employant un moteur spécialement instrumenté à cet effet, les conditions d'excitation

en différents points du moteur, lorsqu'il est alimenté en tension sinusoidale ou à MLI. L'importance

de ces mesures est alors clairement apparue, notamment dans le cas de la MLI, où les formes d'ondes

relevées diffèrent sensiblement des formes d'ondes théoriques et conduisent à des pertes nettement

augmentées.

Dans un troisième temps, et afin de valider I'estimation de la valeur des pertes de la machine

obtenue par une simple simulation sur cadre Epstein, nous avons effectué des mesures de pertes

directement sur notre moteur de test. Le résultat des premières mesures nous a conduit à remettre en

cause la méthode de séparation des pertes employée et à améliorer notre méthode de mesure. I1 est

alors apparu que l'écart constaté entre les pertes mesurées sur le moteur et I'estimation par le cadre

Epstein est dû principalement à des pertes supplémentaires au rotor, dont nous avons essayé de

cemer la cause plus précisément, en effectuant des mesures directes ou des simulations par éléments

finis (FLUX2D) de la machine.

Cependant, notre objectif final reste la prédétermination des pertes fer du moteur, de façon

analytique ou numérique, ce qui permettrait de passer directement de la modélisation du moteur

(par éléments finis) aux pertes fer. Pour cela, il est nécessaire de pouvoir déterminer le
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PERTES FER EN ALIMENTATION MLI

I.1.. BANc DE MESURE EN ALIMENTATIoN NoN sINusoÏDALE

I.1.a Introduction

Dans cette première partie, nous nous attacherons à étudier le comportement d'un matériau

magnétique soumis à des formes d'onde caractéristiques de la modulation de la largeur d'impulsion.

Pour cela, nous devons disposer d'un instrument capable de reproduire aussi fidèlement que

possible les conditions de fonctionnement du matériau dans un moteur, car une étude "in situ" dans

un moteur n'est pas envisageable.

Nous avons donc choisi de caractériser nos matériaux à I'aide d'un cadre Epstein. Le cadre Epstein

est un des plus anciens moyens de mesure des matériaux magnétiques doux, ses dimensions ont été

normalisées, et il est encore couramment utilisé. Le principe du cadre Epstein est de constituer un
circuit magnétique carré à I'aide de bandes du matériau à tester (de dimensions moyennes

280x30 mm); les bandes se recouvrent sur les angles du circuit. Généralement, et afin de tenir
compte de I'anisotropie résiduelle des matériaux non orientés, on utilise dans le circuit une quantité

égale de tôles découpées dans le sens du laminage, et dans le sens perpendiculaire. Ceci constitue le

circuit magnétique d'un transformateur. La mesure de la puissance absorbée par ce transformateur à

vide donne les pertes du matériau. Afin de s'affranchir des pertes Joule dans le bobinage

d'excitation, on mesure la tension au secondaire plutôt qu'au primaire. La mesure du courant 11 au

primaire donne alors le champ à la surface de l'échantillon, d'après la relation:

f{ = 
NtIt
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seulement deux couches de spires sur chacune des branches du cadre. Pour la même raisory le cadre

ne comporte pas de mufuelle de compensation du flux dans I'air, la compensation étant effectuée par

calcul. La section du cadre est réduite, de façon à diminuer les inductances de fuite. Les dimensions

du noyau permettent de tester L6 bandes de tôle d'épaisseur 50/100 mm ou 12 tôles de 65/100 mm.

Afin d'avoir une plus grande souplesse dans le domaine d'utilisation du cadre, celui-ci comporte

deux circuits primaires, I'un d.e 400 spires, I'autre de 204 spires, Ie secondaire comptant lui aussi 204

spires. Ce choix résulte d'un compromis, car nous sommes limités par deux contraintes :

un grand nombre de spires au primaire perrnet d'atteindre des champs élevés, limités

par le courant maximal que peut foumir l'alimentation,

en contrepartie, pour une même induction de travail, un grand nombre de spires au

primaire nécessite une tension d'alimentation plus élevée. A moins de réduire le nombre

de tôles, nous serons limités par la tension maximale que peuvent fournir les

amplificateurs de puissance. Cette contrainte est encore plus forte quand I'induction n'est

plus sinusoïdale et s'accompagne de vitesses de variation du flux importantes.

En combinant les circuits primaires, on peut donc disposer de 204,400 ou 604 spires ; avec 604

spires, on atteint un champ maximal de 8 000 A/m, et une variation de 3 000 T/s (cette dernière

grandeur étant mesurée sur 16 tôles de 50/100). La figure I-2 montre la répartition des bobinages.

I.L.c Appareillage

La génération et la mesure des signaux sont effectuées par I'intermédiaire d'instruments IEEE

contrôlés par ordinateur. Un générateur de fonctions arbitraires Wavetek 395 permet de générer le

signal de référence, qu'il soit sinusoïdal ou de type MLI. Dans le cas d'une forme complexe comme la

MLI, le signal est mémorisé sous la forme d'un tableau de 8000 points par période, afin de permettre

une représentation suffisante des harmoniques. Cet appareil génère de plus des signaux de

synchronisation (horloge de référence et déclenchement de la mesure) qu'utilise le voltmètre

numérique.

Le signal issu du générateur de fonctions arbitraires est amplifié par des amplificateurs Kepco

modèle 36-L2. Trois amplificateurs de ce type sont utilisés. Ces amplificateurs peuvent foumir chacun

36 V et L2 A crête. Ils peuvent fonctionner aussi bien en générateurs de courant qu'en générateurs
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Bobinage primaire no1 (400 sp.
Bobinage primaire n"2 (20a sp.
Bobinage secondaire (204 sp.

Echantillons

Fig. I-2 : Répartition des spires dnns le cadre Epstein



tension mesurée au secondaire. Une mutuelle dite de "compensation" permet de ne pas prendre en

compte le flux dans I'air entourant le circuit magnétique, et d'accéder directement à I'aimantation du

matériau.

Le cadre Epstein n'est pas le seul dispositif de mesure des matériaux magnétiques doux; les

cadres à bande unique sont de plus en plus utilisés, car ils sont mieux adaptés à un usage industriel;

mais ils présentent I'inconvénient de ne pas avoir un circuit magnétique homogène, à cause des

culasses de fermeture du flux. Au contraire, le circuit magnétique du cadre Epstein est entièrement

constitué du matériau magnétique à mesurer.

Toutes nos mesures magnétiques ont été effectuées sur un cadre Epstein spécialement adapté aux

fréquences élevées. Ce cadre est piloté par un ordinateur de type PC qui assure à la fois la

génération des signaux, le réglage des niveaux et les calculs sur les données acquises. Le schéma

général du banc de mesure est donné par la figure I-L.

AmplificateurS
Kepco
10BVx12A

Générateur de
fonctions

arbitraires
Wavetek 395

Asservissement de la
tension secondaire

bo
cotI@.Y$cugul -ctrr ()

É
CJ)

Sonde de courant
LEM CT-1OT

Voltmètre
numérique

2 voies
Keithfey 1944a

Cadre Epstein

Fig. I-1 : Schénm général du banc de ntesure

I.l-.b Le cadre Epstein

Le cad.re Epstein utilisé a été

parasites, gênantes à fréquence

spécialement adapté à nos conditions de mesure. Les capacités

élevée [BRU-84] ont été réduites au maximum par I'emploi de



I.L.e Le programme

Le banc de mesure est contrôlé par un micro-ordinateur de type PC équipé d'une carte IEEE 488

et du programme LabWindows, permettant une réalisation aisée d'interfaces graphiques et de

commandes d'instruments IEEE.

Fonctionnement du programme

Dans un premier temps,l'utilisateur définit les paramètres de I'essai à réaliser:

mode de fonctionnement : mesure à B, H ou dP imposé,
dt

fréquences fondamentales,

forme d'ondes générées,

une liste de points de mesure à effectuer, avec les valeurs a" Ê, Ê o,, e imposées.
dt

L'utilisateur définit ensuite les paramètres du matériau testé (masse et densité). Les mesures sont

alors effectuées automatiquement, avec ou sans intervention de l'utilisateur. Elles sont réalisées par

valeurs croissantes du champ ou de I'induction. Entre chaque série de mesures, il est possible

d'effectuer une désaimantation (paramétrable).

Le programme permet par la suite la sauvegarde des résultats (pertes P, puissance apparente S,

induction B, champ H...), le tracé de courbes (P = f(B), S = f(B) ...), le tracé de cycles d'hystérésis, la

sortie de résultats sous forme de tableau.

o Formes dtonde

Le programme peut générer différentes formes d'ondes :

onde sinusoidale,

onde trapézoidale avec en paramètre la pente du trapèze,

onde "MLI simple", correspondant à la tension entre phases que I'on pourrait relever sur

un moteur alimenté par onduleur,

onde "MLI composée", correspondant à la tension phase-neutre; Ies paramètres fournis

sont la fréquence de hachage et le paramètre de modulation (voir $ I.2.a),

n'importe quel signal mesuré ou calculé au préalable et sauvegardé dans un fichier.

La figure I-3 présente à titre d'exemple le menu de configuration des mesures à effectuer.

o Principe de la mesure

La montée du champ se fait pas à pas.

secondaire donne les valeurs crêtes de B

au primaire.

La mesure de I'intensité au primaire et/ ou de la tension au

et H et permet d'estimer la nouvelle consigne à uppliquer

1.L



de tension, et peuvent être couplés en série ou en

en générateurs de tension, et de 0 à 10 kHz en

générateur de tension permet d'imposer la forme

générateur de courant, on peut imposer le champ.

parallèle. Leur bande passante est de 0 à 20 kHz

générateurs de courant ; le fonctionnement en

du flux dans le cadre Epstein, alors qu'en mode

La mesure des signaux se fait par I'intermédiaire d'un voltmètre numérique à deux voies

Keithley 1944a. Cet appareil permet une fréquence d'échantillonnage de 100 kHz avec une

résolution de 1,6 bits. Sa mémoire interne lui permet I'acquisition de 32768 échantillons au maximum

par voie,la résolution de la période d'échantillonnage est de 0,1 ps.

La mesure du courant au primaire est effectuée par I'intermédiaire d'une sonde de courant LEM

CT 10 T, de bande passante supérieure à 500 kHz, et offrant une précision de + 0,1 yo du courant

nominal, ce qui correspond à environ + 6 A/m pour 604 spires au primaire. La comparaison des

résultats obtenus en onde sinusoïdale sur ce cadre avec ceux du cadre Epstein normalisé et accrédité

dont dispose le laboratoire a montré que l'écart sur la valeur des pertes mesurées était inférieur à 3"/o

pour des inductions inférieures à'l.,6T,la comparaison n'étant pas possible au delà, car le cadre

Epstein normalisé n'asservit pas le flux de la même façon que le nôtre, comme expliqué ci-dessous.

I.1.d L'asservissement

Lorsque I'on cherche à imposer le flux sur un cadre Epstein, il est nécessaire d'asservir la tension

d'alimentation. En effet, en raison des impédances parasites du circuit primaire, la variation de flux

dans le matériau ne correspond pas à la tension appliquée au primaire. Un asservissement mesure

donc la tension au secondaire, non perturbée par les forts courants comme au primaire, la compare à

la référence issue du générateur et ajuste la tension d'alimentation. L'asservissement est du type

simplement proportionnel, avec un léger filtrage pour améliorer la réponse aux impulsions du type

de celles rencontrées en MLI. La principale cause de déformation du signal reste la résistance

parasite du cadre : en effet, du fait de la non-linéarité des matériaux magnétiques testés,

I'alimentation doit fournir des "pics" de courants importants, qui créent des chutes de tension au

primaire. C'est pourquoi nous avons rajouté à notre asservissement une compensation de la

résistance du cadre. Pour cela, nous utilisons le signal issu de la sonde de courant. Toutefois, la

résistance du cadre n'est pas totalement compensée car le système pourrait alors devenir oscillant.

Cette compensation permet de conserver un bon facteur de forme même à haute induction. II faut

noter que puisque notre cadre, contrairement à un cadre Epstein normal, ne comporte pas de

mutuelle de compensation du flux dans I'air, on asservit le flux total, et non pas uniquement le flux

dans le matériau.

L'asservissement n'est pas nécessaire dans le cas d'une alimentation à courant imposé, pour

laquelle la régulation du courant est assurée par les amptficateurs eux-mêmes.
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Les premiers onduleurs de tension fournissaient une simple tension rectangulaire, mais les

progrès réalisés en électronique de puissance ont permis d'augmenter la fréquence de commutation

sans causer de pertes excessives. On a pu alors alimenter les moteurs par une série d'impulsions (ou

créneaux) de tension. L'avantage de ce type d'alimentation par rapport au simple créneau est

double [SEG-89]:

d'une part les harmoniques générés sont de fréquence plus élevée, ce qui facilite le

filtrage,

d'autre part, ce type d'alimentation permet de faire varier facilement I'amplitude du

fondamental.

I.2.a Introduction à la Modulation de Largeur d'Impulsion

La figure I-4 représente le schéma classique d'un onduleur de tension monophasé à transistors.

Selon l'état bloqué ou passant des transistors, on pourra appliquer à la charge une tension :

+U si T1 et T4 conduisent,

-U si T2 et T3 conduisent,

0 dans les autres cas.

Fig. I-4: Onduleurs monoplnsé et triphasê

La commande la plus simple consisterait donc à fermer T1 et T4 pendant une demi-période, puis

T2 et T3 pendant I'autre, on obtiendrait alors une tension de sortie carrée, et donc une induction

triangulaire. Cependant, si au lieu de cela, on effectue un hachage adéquat, on pourra obtenir une

tension de sortie produisant un flux beaucoup plus sinusoïdal.

En réalité, le schéma présenté ici est similaire à celui d'un hacheur à quatre quadrants pour
moteur à courant continu par exemple. Le principe de la MLI consiste simplement à commander ce

hacheur avec un rapport cyclique cr variant sinusoTdalement dans le temps. La fréquence du signal

c(t) donnera la fréquence de la tension de sortie de I'onduleur, alors qu'on pourra modifier la valeur

triphasé

13



Fig, I-3 : Panneau de configttration des tnesures

Le programme acquiert 2000 points par période à 50 Hz, mais cette valeur est paramétrable ; si le

nombre de points demandé requiert une fréquence d'échantillonnage trop élevée (> 100 kHz),

I'acquisition peut se faire sur plusieurs périodes, Ie programme adaptant alors la fréquence

fondamentale de façon à permettre la reconstitution du signal tout en tenant compte des limites de

résolution de la fréquence d'échantillonnage (définie à 0,1 ps près).

Les deux voies (courant primaire et tension secondaire) sont mesurées I'une après l'autre, un

signal issu du générateur servant de référence.

Notons enfin que la compensation du flux dans I'air est réalisée par calcul, d'après la relation

Otote = Q*"suré - (Scadre - Sfur)'!rg'H (r-3)

où S."6tu et S6ur représentent les sections du bobinage secondaire du cadre Epstein et de l'échantillon

testé.

I.2.INFLUENCE DES PARAMETRES DE LA MLI

On peut distinguer deux grandes familles de convertisseurs statiques : les onduleurs de tension et

les commutateurs de courant. Ces derniers sont plutôt utilisés pour I'alimentation des moteurs de

forte puissance, car ils permettent plus facilement de réaliser des systèmes réversibles, c'est-à-dire

capables de restituer de l'énergie au réseau lors des freinages de la charge. Les onduleurs de tension

sont plus fréquents dans le cas de machines de taille plus réduite, où la réversibilité n'est pas un

point essentiel.
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Nous nous intéresserons ici plus particulièremmt au cas où la tension de référence est sinusoïdale.

Dans ce cas, la MLI est caractérisée par deux paramètres :

- la fréquence de hachage ou fréquence de modulation f1

- le paramètre de modulation r, parfois appelé profondeur de modulation ou coefficient de

réglage en tension. Ce paramètre est égal au rapport entre I'amplitude du signal de

référence et I'amplitude du signal de modulation ; c'est lui qui permet de régler

I'amplitude du fondamental de la tension de sortie.

Les harmoniques générés par la MLI sont complexes à étudier ; ils dépendent notamment du

rapport f5/f6 et de r. Ces harmoniques sont groupés par "familles" de raies symétriques autour des

valeurs fy,21;'.,... Si le rapport ûr/fO est suffisamment grand, ces familles sont distinctes, sinon elles

interfèrent entre elles. Les harmoniques les plus importants sont ceux situés dans les premiers

groupes. Le graphe I-6 montre en exemple les harmoniques générés par une MLI telle que f6 = 58fo

et r = 0,5.

f
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illlliii

|fll i:
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Les amptitud,T'{;,i;t ;i{,i,',!'; i,''#;,Y:',f1,,;fffft l;:'fl 
" 

rondureur.

Dans le cas d'un onduleur triphasé, on obtient deux formes de MLI différentes, selon que I'on

considère la tension entre phases ou phase-neutre. Alors que la tension entre phases comporte,

d'après ce qui précède, des impulsions de tension à 3 niveaux CU, 0, +U, où U représente la tension

continue présente à I'entrée de l'onduleur), la tension phase-neutre qui en découle comporte 5

niveaux de tension e+ ,-Y, O 
"r, 

-J (cf. fig. I-7). Les variations de flux dans les diverses parties

du moteur seront différentes. Lorsque Ie moteur est couplé en étoile, les dents du moteur sont

soumises à une variation d'induction proche de la tension phase-neutre produite par I'onduleur, alors

que la culasse du stator est soumise à une variation d'induction similaire à la tension mesurée entre

phases (cf. fig. I-8).
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efficace de cette tension en jouant sur la valeur efficace de c(t). Dans le cas d'un onduleur triphasé

(fig. I-4), le schéma comporte une branche en plus ; entre chaque branche, les commandes des

transistors sont alors déphasées de 120o.

Le principe de base de la modulation de largeur d'impulsion est donc de hacher une tension

continue de façon à faire varier sinusoïdalement la "valeur mbyenne" de la tension de sortie. Le

problème consiste alors à déterminer les instants d'ouverture et de fermeture de chacun des

transistors. Pour cela, il existe deux stratégies : la modulation dite "naturelle" et la modulation

"calculée".

Dans la modulation calculée les instants de commutation sont calculés au préalable. Le but étant

soit d'éliminer les premiers harmoniques de la tension d.e sortie, soit de minimiser le taux

d'harmoniques pondérés sachant que la charge filtre en général mieux les harmoniques élevés.

Nous n'étudierons ici que la MLI dite "naturelle" ou en temps réel, car elle permet à notre avis de

mieux mettre en évidence les paramètres importants de la MLI, décrits ci-dessous. Dans ce type de

modulation, un signal de référence de fréquence fg est comparé avec un signal de modulation, ou

porteuse, de fréquence fh supérieure à fg. Le signal de modulation est un triangle coûune représenté

sur la figure I-5; les intersections des deux signaux donnent les instants de commutation.

Fig. l-5 : Génération du signal MLI

Notons que dans certains cas, c'est une grandeur extérieure qui est utilisée pour déterminer les

instants de commutation ; on peut ainsi, par exemple, avoir un onduleur de tension qui mesure et

asservit Ie courant dans clraque phase en jouant sur la largeur des impulsions, de façon à lui faire

suivre une loi sinusoïdale ou trapézoïdale. Dans d'autres cas, on contrôle directement le couple du
moteur en utilisant la MLI pour positionner le champ statorique.

Référence

Pofteuse

Signal

Génération signal
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Echantillon Fe 65 /L00 FeSi 50 / 100 FeSi 15/ 100

Matériau Fer peu aIIié semi

process, traité et bleui

FeSi 3 % FeSi 3%

Epaisseur (mm) 0,65 0,5 0,L5

Densité 7,85 7,65 7,65

Résistivité (Ç).m) L7.10-8 50.10-8 50.10-8

Tableau I-L : Caractéristiques des matériaux testés

I.2.b Influence de la MLI sur les pertes fer

Les articles parus sur le sujet des pertes en alimentation MLI [SA]90][BOG-91] s'accordent sur un

point : les pertes fer augmentent en alimentation MLI. Selon les auteurs et les conditions

expérimentales, cette augmentation varie de quelques pourcents à quelques dizaines de pourcents.

Le tableau I-2 présente à titre d'exemple les pertes que nous avons mesurées en sinus et en MLI pour

les trois échantillons retenus.

Fe 65 /rcO FeSi 50/ 100 FeSi 15/ 100

Pertes sinus 1W/kS) 7,77 3,28 3,12

Pertes MLI (W/kg) 12,2 4,2"1. 3,30
Pulr
P"i r,., ., 

"

1,57 1,28 L,06

Tableau I-2 : Pertes mesurées en sinus et MLI (fh = 2,9 kHz, r = 0,5) à L,5 T et 50 Hz

L'augmentation des pertes peut s'expliquer par le fait que la MLI impose au matériau une

variation de flux plus rapide qu'une alimentation sinusoïdale de même fréquence fondamentale. Le

graphe I-9 montre I'allure de I'induction moyenne imposée à l'échantillon dans le cas d'une

alimentation par MLI : c'est une sinusoïde construite "en marches d'escalier", avec des paliers à B(t)
constant, reliés par des pentes à l$lconstante.' ldtl

Une première approche consiste donc à se référer à un régime d'induction plus simple :

I'induction trapézoidale, pour laquelle on opère aussi à l$l constante [AMA-94]. On définit donc un^ tdtl
trapèze équivalent à la MLI en regroupant tous les paliers, les temps de montée et de descente de

I'induction (cf. graphe I-9). Le tableau I-3 montre les pertes obtenues en induction trapézoidale. On

constate cependant que les pertes en trapèze sont supérieures aux pertes en MLI et en sinus.
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inférieur au raPPort +@a dans le cas du Fe 65/L00,alors que ces deux rapports sont plusPsinus

proches pour les deux autres types de matériau.
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On peut constater sur les graphes de la figure I-10 que le champ ne diffuse pas à la même vitesse
tout au long de la période; l'équation de la diffusion :

Fig. I-10 : Variatiotr du clnmp H (MLI 2,g kHz, r = 0,5,

ô2n-oôB=0, ouencorer #-opd$-0, avec pd
ôx2 ôt ' - -- 
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Fig. I-9 : Variation de I'induction en MLI ffA - 50 Hz, fl, - 2,9 kHz,

15 t(ms) 2

r = 0,5), et trapèze équiaalen

Fe 65 / 100 FeSi 50/ 100 FeSi 75/ 100

Pertes trapèze (W / kS) L5,7 4,60 3,49
Ptrapèze

P.ir'.,,,*
2,02 'l'r40 -l'r12

Tableau I-3 : Pertes mesurées en trapèze à 1,5 T et 50 Hz

Le graphe I-10 montre les champs mesurés en alimentation MLI pour les trois échantillons.

Ces trois échantillons ont des comportements différents. En plus de la différence de perméabilité,

la diffusion du champ ne s'effectue pas de la même façon. Du fait de sa faible épaisseur, de sa forte

résistivité, de sa perméabilité moindre,le matériau FeSi L5/L00 diffuse le champ H plus rapidement

que le Fe 651L00.

Dans le matériau épais et peu résistif Fe 65/L00,le champ H en surface croît rapidement, afin de

compenser Ia mauvaise diffusion de I'induction B dans la tôle due aux courants induits, et de

maintenir le flux total imposé. Dans ce cas, le matériau est mal adapté,le flux passe essentiellement

en strrface, et seule une partie de la section de la tôle est utilisée. Au contraire, le matériau mince et

résistif est beaucoup mieux utilisé. Le matériau FeSi 50/100 montre un comportement intermédiaire.

Cette mauvaise "utilisation" du matériau explique I'augmentation des pertes en MLI pour le Fe

6s/L00.

On peut d'autre part donner une explication à la diminution des pertes en MLI par rapport au

trapèze : sur les graphes de la figure I-1.0, on observe en effet la relaxation du champ H pendant les

paliers de B. Durant ce laps de temps, le champ s'homogénéise à l'intérieur du matériau, et le

champ excédentaire en surface décroît. Par conséquent, grâce à ces paliers, les pertes diminuent
aussi, puisqu'elles sont liées à H.dB.

Dans l'échantillon Fe 65/L00, où la diffusion du champ est plus lente, ces paliers jouent un rôle

plus important que dans le cas d.es autres échantillons, ce qui explique que le rapport Fff ,oi1P.
^ slnuli

r:
r!
rl

t.
..--.-..4-.-.-

t:
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On constate que la fréquence de hachage n'a une influence notable sur les pertes que pour
l'échantillon Fe 65/100. Pour le FeSi 50/100, les pertes restent quasiment stables dès 0,5 kHz, et pour
le FeSi L5/'l'00,les variations observées sur les pertes ne sont pas significatives.

Les pertes supplémentaires en MLI sont dues majoritairement, on I'a vu, à la difficulté de

I'induction à pénétrer dans l'épaisseur du matériau, à cause des courants induits. On peut interpréter

cette augmentation des pertes de deux points de vue légèrement différénts, bien que liés :

On raisonne en termes de courants harmoniques induits. C'est I'approche considérée par

Boglietti par exemple. Le signal MLI est décomposé en un signal fondamental sinusoidal

et un signal de faible amplitude à haute fréquence introduit par le hachage. L'influence

de la fréquence de hachage provient essentiellement du signal harmonique qui crée des

pertes qu'on peut attribuer aux courants induits classiques. D'autre part, on peut

2T

FeSi 15/1 00



montre que la vitesse de diffusion dépend de la perméabilité dynamique [rd, qui dépend de H.

Comme le montre la figure I-1L, p4 passe par un maximum lorsque H = H"o"r"11i6 et par un

minimum à la saturation. Cette différence dans la vitesse de diffusion s'observe bien sur les graphes

I-9 : la diffusion du champ est plus rapide près de la saturation.

Fig. I-L1" : Variatiott de pd

I.2.c Influence de la fréquence de hachage

Les progrès réalisés en électronique de puissance ont permis d'augmenter la fréquence de

commutation des transistors de puissance. C'est ainsi que les IGBT récents permettent des fréquences

de hachage de quelques dizaines de kHz. Or, I'expérience montre que l'échauffement des moteurs

est moindre lorsque la fréquence de hachage augmente [OLI-82].

D'autre part, les onduleurs à MLI sont la source de bruit acoustique dans les circuits magnétiques

des moteurs. L'augmentation de la fréquence de hachage permet de placer les harmoniques générés

en dehors de la bande audible, diminuant ainsi nettement le niveau sonore.

Ces deux raisons font que la tendance générale est à I'augmentation de la fréquence de hachage.

Les travaux effectués sur ce sujet [SAS-90]IBOG-951[WAL-95] montrent que les pertes fer diminuent

effectivement lorsque la fréquence de hachage augmente et qu'elles se rapprochent des pertes

mesurées en régime d'induction sinusoïdale. D'après [BOG-95], I'augmentation de la fréquence de

hachage n'apporte plus beaucoup de gain sur les pertes au-delà de 5 kHz environ.

Afin d'analyser I'influence de la fréquence de hachage sur les différents échantillons de tôle, nous

avons appliqué à chacun de ces échantillons un signal MLI avec des fréquences de hachage variant

de 200 Hz à 8 kHz, pour des niveaux d'induction de 1, L,5 et L,7 T (ou 1,65 T pour le FeSi 15/100) le

paramètre de modulation r étant fixé à 0,5. Les graphes de la figure I-12 montrent l'évolution des

pertes pour les différents échantillons.

20



Trpdok

er= L-arctan(ffi)

ou:

et: 0k=e

:

tld

T

perméabilité différentielle

période du signal

L'induction en surface donne le champ en surface :

H(o = 
Bt!')

tr

N.B. : on fait intervenir ici p, la perméabilité d'amplitude

Connaissant B(t) et H(t) on peut en déduire les pertes :

(r-8)

p- 1 tr _*"J HdB= n 
=Lgk2kCtsin(qt)mvpT i 

À (r-e)

où my représente la masse volumique du matériau. Ces calculs sont détaillés dans I'annexe I. La

relation (I-9) est équivalente à la relation (I-5), à condition de prendre p = Ird.

Nous allons donc utiliser les relations ainsi obtenues pour comparer les deux approches

proposées.

o Approche par courant induits :

Nous avons calculé par la transformation (I-7) le champ H extérieur correspondant à une excitation

de type MLI dans le cas du matériau Fe 65/100 (fig. I-L3); on pourra comparer le champ ainsi

obtenu avec le champ mesuré (fig. I-10). Le tableau I-4 donne les pertes supplémentaires calculées

Pour ce matériau, ainsi que les pertes supplémentaires mesurées, qui correspondent à la différence

PMLI-Psinu, mesurées.

On constate que les pertes estimées sont inférieures aux pertes réelles, ce qui est normal, puisque

les pertes par courants induits calculées ne prennent pas en compte les pertes supplémentaires dues

à la microstructure du matériau (cf. $ IU.1.b). De même,le rapport de diminution des pertes lorsque

la fréquence double est sous-estimé (tableau I-5). Ce calcul n'est de toute façon qu'approximatif, du

fait de la difficulté à donner une valeur à p6 et p, qui ne sont pas constantes. Nous avons pris ici
pd = 8,2 mH/m, et p = 3 mH/m. La valeur choisie pour pd correspond à la valeur maximale de la

perméabilité différentielle relevée sur le cycle d'hystérésis à 50 Hz et 1,5 T, et la valeur de pr

correspond à la perméabilité d'amplitude, c'est-à-dire {, dans les mêmes conditions.
B
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remarquer que I'amPlitude des harmoniques de tension générés par la MLI est

constante, et ne dépend pas de la fréquence de hachage, si celle-ci est suffisamment

élevée [SEG-89]. Par conséquent,Iorsque la fréquence de hachage augmente,le flux dû à

ces harmoniques décroît en raison inverse de f1. L'épaisseur de peau diminuant par

ailleurs avec la fréquence, on a des pertes de la forme [BOG-95]:

nz fz Bz 1.shg-sincr = k.shcr-sincr
C[ chcr- coscr c[ chg- cosc[

Pci -1oe2
2

avec :

et:

C[,=€

e:

f:
B:

p:
o:

,{@,
épaisseur de la tôle

fréquence de I'harmonique

induction crête

perméabilité

conductivité

G-s)

(r-7)

On raisonne de façon plus globale sur la totalité du signal en faisant intervenir le
paramètre 4, "t 

en observant la relaxation du champ H durant les paliers de B (fig. I-^ dt'
10), c'est I'approche que nous proposons. Lorsqu'on augmente la fréquence de hachage,

on multiplie le nombre de paliers, tout en diminuant la durée moyenne des montées, et

on permet ainsi au champ de rester aussi proche que possible du champ que l'on

obtiendrait en imposant une induction sinusoïdale.

Nous avons essayé de déterminer par un calcul simple l'influence de la fréquence de hachage sur
les pertes. Pour cela, nous avons résolu l'équation de la diffusion en supposant que pd ne dépendait

pas du champ. Dans ce cas, l'équation de la diffusion (I-4) se résout facilement et on peut trouver une

relation entre le flux dans l'échantillon et le champ en surface. La linéarité de l'équation permet de

plus une décomposition harmonique des signaux. Ainsi, connaissant I'induction moyenne B(t) dans

l'échantillon telle que :

B(t)
k

on peut en déduire I'induction en surface Br(t) :

(16)

Br(t) = I Bs k cos (ka* + qk)

,k
Ct Br cos (ka* + gk)=I

k

Cr=+
!2avec :
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T1

Fig. I-14 : Induction

-T1 _T '2

trapézoi'dale simulée, et chantp caluilé d'après I'équation de Ia dffirsion
(setùe Ia ntoitié de Ia période est représentée ici)

P (1 kHz)
P (0Æ kHr)

P (2 kHz)
P (1 kHz)

P (a kHz)
P (zkHz)

P (8 kHz)
P ( kHz)

Mesure 0,86 0,83 0,79 0,74

Approche "courants induits" 4,72 0,7t 0,70 0,69

Approche "paliers" 0,86 0,87 0,88 0,88

Tnbleau l-5 : Rapport de diminution des pertes lorsEte la fréquence de hachage double, mestuée pour le

Fe 65/L00, (Ê = L,5 T, f0 = 50 Hz, r = 0,5)

L'approche par courants induits donne de meilleurs résultats à fréquence élevée, alors que

I'approche par "paliers de relaxation" semble meilleure à plus basse fréquence. D'après ce calcul, les

pertes dues au hachage devraient diminuer d'environ 12 % lorsque la fréquence de hachage double.

On retrouve donc bien un rapport relativement proche du rapport effectivement mesuré, compte

tenu des approximations faites.

Pour les autres échantillons,l'écart entre les pertes en MLI à fréquence suffisamment grande et les

pertes en sinusoïdal est trop faible, par rapport à la précision des mesures, pour permettre une

comparaison significative, mais la diminution des pertes semble suivre la même loi, au moins pour

le FeSi 50/100.

. Conclusion

L'explication de la diminution des pertes par la présence de paliers nous paraît intéressante, car

elle permet de relier les pertes en onde trapézoïdale aux pertes par MLI. On peut en effet considérer

une induction trapézoïdale comme une MLI ne comportant aucun palier, (c'est-à-dire à basse

fréquence de hachage), alors qu'une induction sinusoïdale peut être considérée comme une MLI à
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Fig. I-73 : Champ calculé en MLI par Ia transformation (I-7) pour le matêriau Fe 65/1.00

(B = 1',5 T, f0 = 50 Hz, fh= 2,9 kHz, r = 0,5)
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Fréquence de hachage (kHz) 0,5 1 2 4 8

(PUlt-Psinur) mesuré (W / kg) 6,9 5,9 4,9 3,9 2,9

(Pulr-Psinut) calculé (W/kg) 5,4 3,9 2,8 '1"19 1,3

Ecart relatif -22% -33% -43% -5r% -55%

Tablecru I-4 : Pertes supplémentaires mesurées et calculées

@ - 1,5 T, fO - 50 Hz, r = 0,5)

r Approche par la prise en compte des paliers :

Nous avons comparé les pertes engendrées par un flux trapézoïdal simple 811(t) et un flux

trapézoïdal avec palier Brz(t) (cf. fig. I-14). La durée de la montée est égale à t pour le signal Bfr(t)
et à deux fois ! avec un palier de durée I pour le signal Brz(t). Le rapport des pertes 

I(Iù 4o'14on.2 ' 2' I I 
P(Tz)

nous donner un rapport caractérisant la diminution des pertes lorsque la fréquence de hachage

double, c'est-à-dire lorsque la durée des paliers et des montées de B est divisée par 2. La durée du
palier et de la montée donne la période de hachage ,2r = !.Ih

On peut remarquer que la fréquence de hachage étant suffisamment grande, les variations de

champ sont de faible amplitude et I'hypothèse "p6 constante" peut se justifier dans ce petit domaine

de variation

Dans le tableau I-5, nous avons essayé de comparer les deux approches, "courants induits" et

"paliers", en donnant le rapport des pertes mesurées et calculées lorsque la fréquence de hachage

double pour l'échantillon Fe 65/700.

H(A/m) i ,rilÂÂfifiit,t*i ii , r /\ /\l\lV\\\\\- !

i/l /\l \- i 'Yll'lrt^ ii tVl/l ,r ii 'ï\/l/l , i

i i ll\l l/l ,rl
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Des mesures effectuées par A. Boglietti [BOG-93] sur des échantillons toriques montrent que les

pertes augmentent effectivement quand r diminue; ce résultat est confirmé par Walti [WAL-95].

Afin de mesurer I'influence du paramètre de modulation, nous avons effectué, sur chacun des

échantillons, des mesures en MLI en faisant varier le paramètre r, et en imposant la valeur crête de

I'induction. Les graphes de la figure I-16 montrent l'évolution des pertes pour des inductions crêtes

imposées de 1 T, 1,5 T et 1.,7 T (ou 1,65 T) en fonction de r
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On constate que les pertes en MLI sont très proches des pertes en sinus lorsque r = 1, mais elles

augmentent lorsque le paramètre de modulation diminue. On peut expliquer ce phénomène par la
variation d" 4P lorsque l'on impose I'ind.uction crête. Diminuer r revient à diminuer la durée desdt
impulsions; pour obtenir une même valeur crête de I'induction, on doit donc augmenter I'amplitude
de ces impulsions, donc la valeur du € et on a sl6rs 1.+, = constante.dr' dt

Un modèle simple des pertes dans un matériau soumis à une induction trapézoidale, prenant en

compte un déplacement uniforme des parois des domaines magnétiques lorsque le champ croît
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6
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;
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fréquence de hachage "infinie". Dans cette hypothèse,les pertes en MLI se situeraient alors entre les

pertes en trapézoïdal et les pertes en sinus, et c'est bien ce qu'on observe dans la réalité.

En conclusion, nous dirons donc que, quel que soit Ie matériau, I'augmentation de la fréquence

de hachage est bénéfique pour les pertes, car elle favorise la relaxation du champ en surface, et

diminue I'amplitude des harmoniques de I'induction. Cependant, les matériaux fins et plus résistifs,

dans lesquels la diffusion est meilleure, se comportent déjà de façon presque identique en sinus

qu'en signal trapézoïdal et le gain apporté par I'augmentation de la fréquence de hachage est

moindre qu'avec la tôle épaisse et peu résistive.

I.2.d Influence du paramètre de modulation

Le paramètre r est utilisé, on I'a vu/ pour régler la valeur efficace de la tension de sortie de

I'onduleur U1, c'est-à-dire I'amplitude du fondamental de Ia tension, d'après la relation suivante :

Ur = I r [SEG-89], où U représente la tension continue présente à I'entrée de I'onduleur. Cette- ,,lz

relation est vraie à condition que la fréquence de hachage soit suffisamment grande par rapport à la

fréquence fondamentale. Pour les mesures effectuées dans ce paragraphe, la fréquence de hachage a

été fixée à 2,9 kHz, qui correspond au cas pratique de I'onduleur que nous utiliserons par la suite.

L'influence de r sur I'amplitude des harmoniques générés par la MLI est complexe ; la figure I-15

montre l'amplitude des principaux harmoniques dans le cas où f5 = 58fg et où Ia modulation est

synchrone, c'est-à-dire où les signaux de référence et de modulation sont synchronisés.

o
E
=.=
o-
E

1

0,8

0,6

0,4

0,2

0
0,2 0,4 0,6 0,8 1

Paramètre de modulation (r)

Fig. I-1,5 : Antplitude des principaux harnrcniques générés par la MLI
fft = 58fo)

On constate que, globalement, le rapport entre I'amplitude des tensions harmoniques et celle du

fondamental augmente lorsque r diminue, ce qui laisse prévoir une augmentation des pertes lorsque

r diminue.

Harmoniques

-1
57

-55
115
113
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I.2.e Influence de la forme du signal

On a vu qu'un onduleur triphasé génère deux formes de signal MLI différentes, selon que l'on

mesure la tension entre phases ou phase-neutre. Cette seconde tension se caractérise par des

impulsions à 5 niveaux de tension au lieu de 3. Nous nous proposons donc ici d'étudier I'influence de

la forme du signal MLI sur les pertes ; nous avons donc, à chacun des échantillons, appliqué un

signal MLI à 5 niveaux de tension. Ce signal est obtenu en additionnant deux signaux MLI à 3

niveaux (obtenus par comparaison entre une référence sinusoïdale et un signal triangulaire comrne

vu précédemment) déphasés de 60o. Ceci revient en fait à éliminer dans le signal MLI simple toutes

Ies harmoniques multiples de 3. Par conséquent, si on raisonne en termes d'harmoniques, la MLI
composée, moins riche en harmoniques élevés devrait produire moins de pertes. Les graphes de la

figure I-L9 montrent l'évolution des pertes mesurées en fonction du paramètre de mod.ulation pour

des MLI simples et composées.
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régulièrement, donne une relation linéaire entre les pertes et la vitesse de montée de I'induction

[KED-86]:

p=4Ê(adE+B)'dt

Le graphe I-17 montre l'évolution des pertes en fonction d" *, dans le cas d'une induction

^
trapézoidale, à Ê donné. On constate que les pertes varient bien linéairement u.rr"" dF

dt

40
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Fig. I-18 : Produit P.r en fonction de r
(MLI 2,9 kHz,fO = 50 Hz)

0

Fig. I-17 : Eaolutiort des pertes à'li do,tré en

fonction de +, en inductiott trapézoidale.
dt

ffa = 50 Hz)

-o- 
1,707

-4- 1,507
1,00 T

Ce modèle conduit à une expression des pertes en fonction de r (à B imposé) de la forme
p = $ + B', ce que confirme Ie graphe I-18 représentant le produit P.r en fonction de r. On voit doncr
que les pertes peuvent augmenter considérablement lorsque r diminue.

C'est pour le matériau épais et peu résistif Fe 65/100 que l'augmentation des pertes en onde

trapézoïdale est la plus forte ; c'est pourquoi les pertes en MLI de ce matériau (Fe 65/100)

augmentent le plus vite lorsque r diminue. L'augmentation des pertes à 1,7 T est de 45% lorsque r

passe de L à 0,5 ; elle n'est que de 22"/" pour le FeSi 50/100, et de 2,8 % pour le FeSi 15/100.

On peut donc en conclure que, bien plus que la fréquence de hachage, le paramètre de

modulation joue un rôle important sur les pertes fer en MLI.

Fe 65/100
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faisant varier r pour atteindre différents niveaux d.'induction. La valeur d" 4F a été choisie pour
dr

atteindreÊ=LTTpourr=1dansleFe65/100etleFeSi50/100etÊ=l.,65TpourleFeSi15/100.

Les graphes de la figure I-20 donnent, pour les trois échantillons, les pertes que l'on obtiendrait

avec un onduleur et en alimentation sinusoïdale ou trapézoidale. L'augmentation des pertes est plus

particulièrement visible sur les échantillons Fe 651100 et FeSi 50/100. Elle est de 8 % pour le Fe

65/100 pour f6 =2,9k}l2, fo=50 Hz et r=1, mais l'augmentation relative des pertes par rapport

aux pertes en régime sinusoïdal atteint +59 % pour r = 0,5 et +271 % pour r = 0,1 dans les mêmes

conditions. L'augmentation absolue des pertes passe par un maximum pour r = 0,7, qui correspond à

un maximum de I'amplitude des harmonigues #nérées par la MLI (cf. graphe I-14). On constate de

même que les pertes en onde trapézoidal" U * imposé majorent les pertes en MLI, alors que les

pertes en sinus les minorent. Ceci confirme la remarque du paragraphe I.2.c.
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On constate qu'effectivement, les pertes sont moindres avec la MLI composée.

Ce résultat peut paraître a priori contradictoire : en effet, on peut remarquer que pour une même

valeur de la tension fondamentale, la MLI à 3 niveaux produit des impulsions à (tU et 0), alors que

la MLI à 5 niveaux produit des impulsions à (t{ U, .* U, 0). Par conséquent, Q "rt 
plus grand'y'3 {3 ', ',dt

pour la MLI à 5 niveaux d'un rapport 4 = 1,15, ce qui devrait conduire à des pertes supérieures de
J3

1.5%.

Cependant, conune on le constate sur la figure I-7,|a majorité des paliers de tension ont une
amplitude de t{ U . De plus, lorsque le paramètre de modulation r diminue, la plupart des'J3
impulsions d'amplitude *+U disparaissent, puisque d.ans ce cas la largeur des impulsions à + U de{r
la MLI simple diminue.

Le tableau I-6 montre que le rapport Pettes en MLI5 niveaux diminue effectivement lorsque^ Pertes en MLI 3 niveaux
décroît.

r 1 0,9 0,8 0,7 0,6 0r5 0,4 0,3

Pertes en MLI 5 niveaux
Perfes pn MT,T 3 nivêârrY

0,94 0,92 0,87 0,81 0,76 0,72 0,69 0,67

Tableau I-6: Dinùruttiotr des pertes lorsque r décroît
(Mesures effectuées sur tôIe Fe 65/100,fA = 5A H2,fi, = 2,9 kHz)

D'autre part, durant les nombreux intervalles de temps durant lesquels la tension MLI vaut

=+ U, I'induction moyenne augmente plus lentement, la diffusion du champ dans le matériau est

meilleure. Comme on I'a vu précédemment, ceci entraùre une diminution des pertes.

Globalement, la MLI 5 niveaux produit donc moins de pertes supplémentaires que la MLI à 3

niveaux.

I.2.f Cas de I'onduleur réel

Dans le paragraphe I.2.d, nous avons étudié I'influence du paramètre r sur les pertes en imposant

aux échantillons testés un signal MLI à r fixé et en faisant varier I'amplitude des impulsions de

tension afin d'atteindre I'induction désirée. Cependant, dans le cas d'un onduleur réel, I'amplifude
de ces impulsions est fixée, car elle dépend uniguement de la tension continue présente à l'entrée de

I'onduleur. Nous avons donc effectué des mesures en imposant une valeur au € constante et en
dr
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Néanmoins, nous espérons que ces signaux nous permettront :

- d'établir des relations plus générales, que l'on pourra appliquer à d'autres moteurs,

- d'expliquer les pertes supplémentaires mesurées sur ce moteur alimenté par MLI.

I.3.b Signaux mesurés

r Mesures à vide :

Les graphes l-22 et I-23 présentent I'allure des signaux relevés dans la culasse et dans les dents du

moteur à vide, à la tension nominale, et pour des alimentations sinusoïdale et MLI, lorsque le

moteur est à vide.

MLI

-3

t (ms) 20

Fig. I-22 : Srynaux releaés dans Ie dos du stator à aide

5 10 15

Fig. l-23 : Signaux releaés dans les dents à aide

t (ms)

En alimentation sinusoïdale, le flux dans la culasse est lui aussi sinusoïdal, alors que dans les

dents, il est plutôt trapézoïdal, du fait de la saturation. Les inductions crêtes relevées dans la culasse

et dans les dents sont en effet respectivement de 1.,56 T et 1,75 T.
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I.3. UTILISATION D'UN MOTEUR INSTRUMENTE

I.3.a Présentation

Les formes d'ondes étudiées jusqu'à présent étaient des formes d.'ondes théoriques, semblables

aux tensions générées par un onduleur idéal. Cependant, Ia relation entre la forme des tensions

appliquées à un moteur et la variation de flux dans ses différentes parties est loin d'être évidente, et

les résultats précédents ont montré I'influence de la forme de I'onde imposée sur les pertes mesurées.

Ces raisons nous ont amené à instrumenter un moteur, afin d'avoir accès directement au flux en

différents points du circuit magnétique.

Nous avons choisi d'instrumenter un moteur asynchrone à cage de 4 kW, 4 pôles. Le stator

comporte 48 encoches, et le rotor 28 encoches fermées. Ce moteur peut être alimenté au choix :

- par le réseau, via un régulateur d'induction,

- par une alimentation électronique générant un système de tensions triphasées

parfaitement sinusoïdales, d'amplitude et de fréquence réglables,

- par un onduleur à MLI dont la fréquence de hachage est réglable (valeurs possibles :

2,9 ;5,8; 8,8 ; ou 1'L,7 kHz).

Le moteur comporte trois enroulements de mesure :

- un enroulement de 2 spires placées autour de la culasse,

- un enroulement de 4 spires placées autour d'une dent,

- un enroulement de 2 spires autour d'un pôle.

La figure I-21 montre I'emplacement des deux bobinages de mesure effectivement utilisés.

Fig. I-21. : Entplacement des bobinages de ntesure

Ces bobinages devraient nous permettre de mieux comprendre les phénomènes se produisant au

niveau du stator. Cependant, nous ne devons pas perdre de vue le fait que ces mesures proviennent

,d'un moteur particulier, avec une certaine géométrie, et une certaine qualité de tôle. 11 est évident

que les signaux obtenus dépendent fortement de ces deux paramètres.
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. Mesures en charge:

Si on charge le moteur, le flux rotorique va lui aussi déformer I'inductiory notamment dans les

dents du stator. Le graphe I-26 montre le signal relevé lorsque le moteur fonctionne au quart de sa

charge nominale, et à la moitié de sa tension nominale (r = 0,5 sur I'onduleur). On discerne en

particulier la présence de I'harmonique 14, qui est dû aux courants intenses circulant dans les

barreaux du rotor, qui sont au nombre de 28.
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Fig. I-26 : Signnl releaé dans les dents du stator lorsque le ntoteur est alt
(MLI 2,9 kHz, r = 0,5)

15 t (ms) 20

quart de sa charge nonùnale.

I.3.c Application des formes d'ondes réelles au cadre Epstein

Afin de déterminer plus précisément les pertes fer dans un cas réel, nous avons relevé et
numérisé la forme et I'amplitude du flux dans les dents et la culasse du moteur, par I'intermédiaire
du voltmètre numérique, puis nous avons appliqué ces signaux au cadre Epstein grâce au

générateur de fonctions arbitraires, sur des échantillons de tôle Fe 65/1.00 similaires à celles du
moteur. Les signaux ont été relevés pour six cas de fonctionnement : moteur alimenté en tension
sinusoidale ou MLI, et niveau de tension correspondant à 50%, 75o/o ou L00% du flux nominal.

Le tableau I-7 montre les inductions crêtes relevées en chaque point, les pertes correspond.antes

sur cadre Epstein, ainsi que les pertes obtenues avec les signaux "théoriques" (sinus pur ou MLI) vus
dans les paragraphes précédents.

On constate que, globalement, les pertes mesurées dans la culasse du moteur sont
valeurs que l'on obtient avec les formes d'onde théoriques, puisque l'écart ne d.épasse

contre, dans les dents du moteur, où le flux est déformé, l'écart entre la mesure et
devient important. En alimentation sinusoidale, il atteint 3Lo/o àl'induction maximale de

proches des

Pas 4"/o. Par

I'estimation
'j.,,75 T.
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Dans le cas de la MLI, on constate que la tension mesurée aux bomes du bobinage placé autour

de la culasse du stator est très proche du signal MLI entre phases (à 3 niveaux). On discerne la

présence d'un harmonique d'ordre 3. Ce flux peut être causé par une dissymétrie des tensions

d'alimentation, ou dans la construction du moteur, mais plus particulièrement par des harmoniques

dus à la saturation du matériau.

Contrairement à ce qu'on observe dans la culasse, la variation du flux dentaire est très différente

de la forme théorique de la MLI phase-neutre (à 5 niveaux). Du fait de la saturation du matériau,la

tension mesurée est très déformée.

Si l'on filtre les harmoniques élevés des signaux relevés en MLI, on constate que les composantes

basse fréquence sont tout à fait comparables et superposables aux signaux relevés en alimentation

sinusoïdale (cf. fig. I-24 et I-25). Dans le cas de la figure I-25, une analyse de Fourier montre que les

écarts observés proviennent principalement d'une différence de phase de I'harmonique 14 (due à la

position différente du rotor entre les deux mesures).
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Fig. I-25 : Signaux releaés dans les dents, MLI filtrée à L kHz
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En effet, dans le cas de la MLI "théorique", I'induction varie de façon monotone par une

succession de paliers et de montéss ; dE constant (cf. fig. I-9). Dans la pratique, la saturation du

matériau et la présence du flux rotorique déforment I'induction dans les dents, qui se caractérise

alors par une succession de montées et de décroissances de I'inductiory qui est la cause des cycles

mineurs. Ces cycles mineurs provoquent une augmentation considérable des pertes.

On remarque d'autre part, que I'augmentation des pertes est plus forte lorsque r diminue. En

effet, dans ce cas, on augmente I'amplitude des harmoniques, et donc aussi I'amplitude des cycles

mineurs (fig.I-27). Ceci confirme encore I'intérêt de garder le paramètre de modulation r aussi

proche de 1. que possible.

Ces résultats illustrent I'impossibilité de séparer les pertes harmoniques dans les matériaux

magnétiques; en effet, alors que les harmoniques générés à haute fréquence sont pratiquement les

mêmes dans les cas "théorique" et "pratique", la déformation de la partie basse fréquence du signal

peut entrairer une augmentation considérable des pertes dues aux harmoniques haute fréquence. Il

est donc indispensable d'étudier le signal dans sa globalité.

Ces résultats montrent donc I'importance et la nécessité de connaître précisément les conditions

réelles d'excitation dans les différentes parties d'une machine pour pouvoir évaluer correctement les

pertes, dans le cas d'une alimentation par MLI.

I.3.d Estimation des pertes fer du moteur à partir des mesures Epstein

. Principe

La méthode classique d'évaluation des pertes du moteur à partir des pertes mesurées sur cadre

Epstein consiste à décomposer le moteur en deux parties : les dents et le dos du stator. Connaissant

Ies valeurs de I'induction dans chacune de ces deux parties, on en déduit simplement les pertes fer

par la relation :

Pf.t moteur = kd'PEpstein(Bdents).mdents + k.'PEpstein(Bcularru).mculasse) (r-10)

où m6sn15 et mçrr14sss représentent les masses équivalentes des dents et de la culasse du moteur,

et kç et k4 des coefficients empiriques déterminés par I'expérience, usuellement compris entre 2 et 3.

Notons qu'on ne calcule ici que les pertes fer au stator, puisque le rotor de la machine aslmchrone

est traversé par un champ variant à faible fréquence, et devrait donc avoir des pertes fer

négligeables.
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Mais I'augmentation des pertes est encore plus remarquable dans le cas de I'alimentation par
MLI, puisque I'erreur sur I'estimation des pertes varie de 70"/o à LO7%.

Pertes (W /kS)

"/o du flux

nominal

Lrduction

crête

Sinus Sinus pur

mesuré

Ecart MU MLI

mesurée théorique

Ecart

50%

Culasse :

0,78 T

Dent :

1,02 T

'1,,9I !,97

3,44 3,33

-3%

3%

2,68 2,90

8,45 4,07

4%

747%

75%

Culasse :

1,16 T

Dent :

T,48 T

4,21 4,36

7,74 7,37

-3%

s%

5,10 5,20

15,0 g,Lr

-2%

85%

100%

Culasse:

1,56 T

Dent :

!,75 T

8,25 9,50

1,4,3 70,9

-3%

3L%

8,74 9,02

78,9 'J.7,1

-3%

70%

Tableau I-7 : Valeur des pertes dans les dents et la ctiasse du moteur, pour dffirents points de
fonctionnement

La figure I-27 montre les cycles d'hystérésis que parcourt le matériau dans le cas d'une excitation

de type "MLI théorique" et "MLI mesurée". La principale conséquence de la déformation du flux est

I'apparition de cycles mineurs.
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On constate donc qu'en alimentation sinusoïdale, les pertes estimées simplement à partir des

pertes en "sinus pur" (qui sont fournies par les producteurs de tôles magnétiques) sont suffisantes. En

alimentation MLI, au contraire, les pertes mesurées sur cadre Epstein en utilisant des formes d'onde

"théoriques" non déformées ne suffisent pas; l'écart avec I'estimation obtenue en utilisant des formes

d'ondes réellement mesurées est important. Dans notre cas, pourtant, cet écart est atténué par le fait
que les dents ne représentent qu'un quart de la masse du stator. On peut s'attendre à une

augmentation des pertes beaucoup plus importante encore dans un moteur où la culasse serait elle

aussi safurée, et où le flux serait déformé.

T.4. CONCLUSION

Nous pouvons tirer plusieurs conclusions de ce qui précède :

o Du point de vue matériau:

Les résultats présentés dans les paragraphes précédents ont montré que la résistivité et l'épaisseur

du matériau jouent un rôle primordial. Les pertes supplémentaires causées par la MLI sont en effet

essentiellement dues aux courants induits en surface, provoqués par les variations rapides de flux
qu'impose un onduleur à MLI. La rapidité de la diffusion du champ dans un matériau fin et résistif

contribue fortement à la diminution des pertes.

Le choix des trois matériaux étudiés était bien entendu volontaire, et visait à mettre en évidence

de manière progressive ces effets. Les matériaux fins tels que le FeSi 1,5/1,00 sont utilisés

essentiellement dans des applications à fréquence plus élevée que celles étudiées ici, puisque nous

nous sommes limités au cas où fg = 50 Hz. L'étude de tels matériaux n'avait ici qu'un but
démonstratif. Leur utilisation dans le cas d'une alimentation MLI ne peut être envisagée que si elle

est économiquement viable : il faut prendre en compte le coût du matériau et de sa mise en æuvre

par rapport au gain en pertes.

o Du point de vue onduleur:

Après avoir passé en revue I'influence des divers paramètres caractérisant un signal à MLI, nous

Pouvons conclure que le paramètre de modulation r, bien plus que la fréquence de hachage, a un
rôle important dans I'augmentation des pertes. En effet, dès que la fréquence de hachage est

suffisante par rapport à la fréquence du fondamental (= Zk}jrz pour f6 = S0 Hz),I,augmentation d.es

pertes ne dépasse pas 12"/o lorsque r = L, pour le matériau Fe 65/t}0,le plus sensible à la MLI. De

même, lorsque I'on mesure I'augmentation des pertes dans un cas réel, comme nous I'avons fait en

utilisant un moteur instrumenté, c'est lorsque r = 1 que I'augmentation des pertes est la moins
grande.
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'APPlication

Nous avons donc appliqué cette méthode à notre moteur. Les deux parties du moteur ont été

délimitées corune le montre la figure I-28; les masses équivalentes des dents et de la culasse ont été

déterminées d'après les dimensions géométriques de la machine. On décompose alors le stator en

environ 7 kg de "culasse", et 2,3 kg de "dents". Cette décomposition n'est bien évidemment qu'une

première approximation/ car I'induction est loin d'être identique en tout point des dents ou de la

culasse. D'autre part, on ne tient pas compte des champs tournants présents dans la culasse, ni des

champs pulsants à I'extrémité des dents.

Fig. I-28: DéIimitcttiott des parties "dents" et uùasse" du stator

Nous avons calculé de cette façon les pertes fer dans le stator pour trois niveaux d'induction

différents, correspondant à 50%, 75"/" et 1.00% du flux nominal, en alimentation sinusoidale ou MLI,

comme dans le paragraphe précédent. Le tableau I-8 montre les pertes fer estimées au stator de notre

machine pour ces six cas oe fonctionnemenf en utilisant les formes d'ondes réelles ou théoriques.

Pertes (W)

"/o du flux

nominal

Sinus Sinus pur

mesuré

Ecart MLI MU

mesurée théorigue

Ecart

s0% 2t 22 -1% 38 31 22%

75% 47 48 -1% 70 59 79%

700% 9L 85 7% 105 9L L6%

Tableau I-8 : Pertes estimées au stator

Si on calcule les pertes fer en utilisant les signaux relevés sur le moteur en charge, on obtient

une valeur de pertes plus forte encore, puisque I'induction dans les dents est encore plus déformée.

On trouve par exemple en alimentation MLI, à 50% du flux et au quart de la charge nominale :

Bculasse = 0,7 T

Bdents = 1,01 T

Pculasse = 2,3W/kg

Pdents = !2,4 W/kg
soit des pertes totales au stator de 45 W (+18%)

dents
culasse
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Ceci nous permet de préconiser une structure d'onduleur "à faibles pertes fer", qui utiliserait une

tension continue d'entrée variable, ce qui permettrait de faire varier I'amplitude de la tension de

sortie tout en gardant r = 1 (cf. fig.l-29)

3n,

Redresseur à tension
de sortie variable

Onduleur fonctionnant
à r= 1

Fig. I-29 : Onduletr "à faibles pertes fer"

Un tel onduleur a été testé avec succès quant aux pertes supplémentaires générées [MOR-89].

L'intérêt économique de ce type d'onduleur reste à démontrer.

. Du point de vue de la modélisation :

La comparaison entre les cas "pratiques" et "théoriques" a montré qu'il était difficile de calculer

simplement I'augmentation des pertes fer dans un moteur, d'après des mesures obtenues en

appliquant une tension MLI sur le cadre Epstein. La sensibilité des pertes à la déformation du signal

MLI rend difficile leur prédétermination.

U0 variable
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-n'
MESURE DIRECTE DES PERTES FER SUR UN

MOTEUR

Dans le chapitre précédent, nous nous sorunes attachés à mesurer I'augmentation des pertes dans
le matériau lui-même,lorsqu'il est soumis à une variation de flux de type MLI.

En décomposant le moteur en deux parties, dents et culasse, nous avons obtenu une première
estimation des pertes fer. Cependant, il nous est apparu indispensable d'effectuer la mesure des
pertes directement sur le moteur instrumenté testé précédemment. Les premières mesures,
effectuées par la méthode normalisée de mesure des pertes d.ans une machine asynchrone, ont
confirmé les coefficients empiriques existant entre I'estimation Epstein et la mesure d.irecte. Ces

coefficients semblent être les mêmes en alimentation sinusoTdale ou MLI, mais il nous a paru
intéressant d'aller plus loin en essayant d'analyser la répartition des pertes. Ceci nous a conduit à
une série d'essais supplémentaires, afin de mettre en évidence I'importance relative des différentes
sources de pertes. Finalement, nous avons utilisé une méthode améliorée de mesure d.es pertes fer,
qui conduit à des résultats plus détaillés. Il ne faut toutefois pas perdre de vue le fait que la
décomposition des pertes obtenue dépend étroitement de la géométrie du moteur choisi et qu'une
même analyse sur une autre machine peut aboutir à une répartition des pertes complètement
différente.

II.1.. MÉTHODE NORMALISÉE DE MESURE DES PERTES

II.1.a Principe

La méthode classique de mesure des pertes fer sur une machine asynchrone consiste à

puissance électrique absorbée par le moteur à vide. Le glissement d.u rotor est dans ce cas

Les pertes Joule au rotor sont négligées et la puissance absorbée Pu correspond à la somme

Pa = Ploule stator * Pmécaniques * Pf., stator

mesurer la

très faible.

a

(tr-1)

r Les pertes Joule sont calculées à partir du courant efficace mesuré dans chaque phase :

Ploule srator = R1 ItZ + RzIzZ + Rg Is2 (tr-2)

Les résistances sont mesurées à chaud, en imposant un courant continu dans chacun des
bobinages.

47





groupes d'harmoniques générés par une MLI pour une fréquence de hachage de 2,9 kHz, qui est

celle de I'onduleur que nous utilisons. La puissance mesurée fluctuant en permanence, on effectue

plusieurs mesures sur chaque phase et on les moyenne.

Ce dispositif ne permet toutefois de mesurer qu'une seule phase à la fois. Or, le moteur étant

légèrement déséquilibré à vide, nous devons mesurer la puissance sur les trois phases . On mesure

donc successivement chacune des trois phases. Les mesures étant toujours effecfuées après un temps

de chauffe suffisant pour stabiliser thermiquement le moteur, on vérifie que les valeurs mesurées

sont stables et que le fait de mesurer les puissances phase par phase plutôt que les trois phases

simultanément ne pose pas de problème.

Un micro-ordinateur traite les données acquises par le voltrnètre et effectue le calcul des pertes.

o Remarque : le choix de I'appareillage pour ce banc de mesure a été dicté par le matériel

disponible au moment où nous faisions nos essais. En particulier, nous ne disposions pas alors d'un

wattmètre triphasé à large bande passante (analyseur de puissance), mais d'un banc d'acquisition à

deux voies piloté par PC.

II.L.c Résultats obtenus

Nous avons effectué sur le moteur asynchrone instrumenté de 4 kW, 4 pôles, des mesures en

alimentation sinusoïdale (via un régulateur d'induction) puis MLI pour trois niveaux d'induction

différents : 100 "/",75 Yo et 50 % du flux nominal. Le tableau II-L donne le résultat de ces mesures :

oRésistance du bobinage statorique :1.,965 Ç! (identique pour chaque phase)

.Pertes mécaniques: 6 W.

Sinus MLI 2,9KHZ

Flux/Flux nominal s0% 75% 100 % 50% 75% 1,00 %

Pertes mesurées sur le moteur
or)

46 101 185 93 1,45 209

Estimation Epstein (W) 2T 47 9T 38 70 105

Ecart +L19 % +I75 % +1,03 % +"1.44% +I07 % +99 "/o

Tableau II-L : Mesures de pertes sur Ie moteur effectuées par Ia
I'estirrtatiort d'après les ntesures sur

nÉthode nonnalisée, et comparaison aaec
cadre Epstein
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r Les pertes mécaniques sont obtenues à partir de la caractéristique puissance en fonction de la

tension d'alimentation (méthode normalisée). En faisant tendre la tension des bobinages statoriques

vers zéro, on diminue les pertes fer ainsi que les pertes Joule. Les pertes mécaniques deviennent

alors prépondérantes et la mesure de la puissance permet de les déterminer directement. Il faut

toutefois conserver une tension suffisante pour que la vitesse de rotation du moteur ne diminue pas

trop, puisque les pertes mécaniques sont liées essentiellement à la vitesse, c'est pourquoi on effectue

différentes mesures à faible tension et on extrapole la courbe obtenue au passage par zéro.

II.L.b Montage expérimental

Afin de pouvoir correctement évaluer la puissance absorbée lorsque le moteur est alimenté par

I'onduleur, nous devons utiliser un appareillage ayant une large bande passante, permettant de

prendre en compte les harmoniques générés par la MLI. Pour cela, nous avons utilisé le voltmètre

numérique Keithley 1.944a, élément central du banc de mesure Epstein, pour faire I'acquisition

simultanée du courant et de la tension dans chaque phase. Le courant est mesuré par une sonde

Tektronik P6302 et un amplificateur AM503 de bande passante 50 MHz et de précision + 3 "/". La

tension est relevée par I'intermédiaire d'une sonde Tektronik A69028 de bande passante 20 MHz et

dont la précision est donnée à + 5 %. Cependant, nous avons calibré le gain de cet appareil et nous

I'utilisons toujours dans des conditions stables de température (appareil fonctionnant en

permanence), ceci permet d'améliorer la précision annoncée (cf $ II.a.c). La figure II-1 donne la

configuration du dispositif.

1 2 3

XIXII
Voltmètre à 2

voies
Keithley 1944a

Sonde de courant
Tektronik

P6302 + AM503
l----r

I

@
@!t
|.Uug

Sonde de tension
leKrontK
46902B

PC

(

I

\

)\
Fig. Il-1 : Banc de ntesure des pertes fer (nÉtlrcde nonnalisée)

On mesure donc pour chaque phase la tension phase-neutre, ainsi que le courant de phase. La

mesure est effectuée pendant L seconde, à raison de 625 échantillons par période (pour une

fréquence d'alimentation de 50 Hz), ce qui représente 2 x 31250 points acquis. D'après le théorème

de Shannon, cette fréquence d'échantillonnage doit permettre de prendre en compte les 5 premiers
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8 - Les pertes Joule à Ia surface

circuitées en surface et des

de flux.

du rotor : la surface du rotor étant usinée, les tôles sont court-

courants importants peuvent y circuler, du fait des variations

Nous avons donc essayé de déterminer I'importance relative de chacune de ces sources possibles

de pertes. Pour cela, nous avons réalisé une série d'essais présentée ci-après.

II.2.a Pertes au rotor

Afin de déterminer si l'écart entre les pertes mesurées et les pertes estimées d'après les essais sur

cadre Epstein était dû à des phénomènes localisés au rotor, un rotor "à faibles pertes fer" a été

réalisé. Ce rotor est constitué de tôles FeV 270-50 HA en fer-silicium 3 % isolées, dont les pertes à

1,5 T et 50 Hz sont inférieures à 2,7 W /kg. Le rotor est placé dans le stator instrumenté que nous

avons utilisé précédemment. De par le matériau qui le constitue, ce rotor devrait présenter moins de

pertes que le rotor de série qui est en fer non allié (Fe 65/100) et beaucoup moins résistif, on I'a vu

(P?l!P =7,7W/kg). De plus, les tôles du rotor standard ne sont pas traitées par bleuissage, il
n'existe donc pas d'isolation entre elles.

D'autre part, le rotor réalisé ne comporte pas de cage ni d'encoches ; ceci permet donc de mettre

hors de cause toutes les sources de pertes liées à la cage ou à I'aluminium. Seules subsistent donc les

pertes liées au stator (champs toumants, effet du découpage et de I'assemblage, effets de bord).

Dépoun'u de cage et ayant de faibles pertes fer, ce rotor ne peut pas tourner. Nous avons donc

effectué les mesures de pertes avec un rotor non entratré, puis entraîné au synchronisme par un

moteur auxiliaire. Les résultats des mesures, dans les mêmes cas de fonctionnement que

précédemment, sont exposés dans le tableau II-2 :

Sinus MLI 2,9KH;Z

Flux/Flux nominal s0% 75% 700 % s0% 7s% L00%

Pertes avec rotor non entraùré (W)
(1)

33 66 TT6 43 78 r28

Pertes avec rotor entraî:ré (W)
(2)

31 64 106 4T 73 L23

Estimation Epstein (W)
(3)

2t 47 97 38 70 105

Ecart (2) / (3) 48% 36% 1,6 % 8% 4% 17%

Tnbleau II-2 : Pertes mesurées sur le nroteur équipé du rotor en tôle FeV 270-50 HA sans encoclæs.
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Bien qu'elle tienne compte des formes d'ondes réelles de I'induction dans le circuit magnétique

du stator, I'estimation Epstein donne des pertes nettement inférieures à celles mesurées directement

sur le moteur. Le rapport, d'environ 2, que I'on obtient correspond sensiblement aux coefficients

empiriques couramment introduits par les constructeurs électriciens. Ces coefficients restent

pratiquement les mêmes en sinus qu'en MLI. L'utilisation de tels coefficients permet d'approcher les

pertes magnétiques de la machine, mais reste cependant insatisfaisante car les causes des écarts

observés ne sont pas identifiées. Pour ce faire, nous avons tenté d'analyser plus en détail la

répartition des pertes dans le moteur, ce qui fait I'objet du paragraphe suivant.

II.2. ANALYSE DES SOURCES DE PERTES SUPPLÉMENTAIRES

Les sources de pertes supplémentaires dans les machines asynchrones ont été abondamment

étudiées et les références sont nombreuses [ALG-65][LIW-67][SPO-25][VEI-59]. Parmi les causes

possibles de pertes qui ne sont pas prises en compte par la méthode de mesure utilisée on peut

citer :

2-

les pertes fer à haute fréquence : la variation de réluctance du circuit magnétique due au

déplacement du rotor cause des pulsations de flux dans certaines parties du stator et du

rotor : le défilement des dents du rotor devant le stator (et inversement) crée des pertes

supplémentaires au niveau de sa surface,

les pertes en champ tournant : la direction du champ, notamment dans la culasse du

moteur, n'est pas fixe ; les champs tournants créent des pertes magnétiques

supplémentaires qui sont difficiles à évaluer [ZOV-911,

les pertes Joule au rotor : car le moteur n'est pas parfaitement au slmchronisme, donc un

certain courant circule malgé tout dans le rotor,

I'erreur sur la section utile : le matériau peut être détérioré par le découpage et ses

propriétés magnétiques dégradées au niveau de la découpe. La section magnétique utile

peut ainsi être diminuée (notamment au niveau des dents). Les niveaux d'induction réels

seraient alors plus élevés que ceux que nous avons mesurés et les pertes seraient donc

sous-estimées,

5 - les pertes supplémentaires dues aux contraintes d'assemblage : leur valeur est elle aussi

difficile à évaluer,

3-

4-

6-

7-

les pertes dues aux effets de bord : les têtes de bobinage créent aux extrémités du stator

des champs parasites,

les pertes |oule dans le fer du rotor : la cage du rotor n'étant pas isolée, des courants

inter-barres peuvent circuler dans le fer au rotor, créant ainsi des pertes

supplémentaires,
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Pour obtenir une vitesse d'échauffement du stator de 1,48'C/min, on doit régler le courant de façon

à dissiper de la même façon 260 W

Ceci montre donc que les pertes au stator seraient d'environ 260 W au total (fer + Joule), la

différence (=100W) étant dissipée au rotor.

II.2.b Importance des courts-circuits de surface

Afin de quantifier I'importance de cette source possible de pertes supplémentaires, nous avons

traité un rotor standard par une attaque chimique en surface destinée à éliminer les courts-circuits

entre tôles. L'attaque chimique a été réalisée grâce à une solution d'acide fluorhydrique et d'eau

oxygénée, jusqu'à disparition complète des courts-circuits. Ceci entraùre une légère diminution du

diamètre du rotor ; I'augmentation de I'entrefer qui en résulte modifie les conditions de

fonctionnement de la machine et le courant à vide, nécessaire pour magnétiser I'entrefer, augmente.

Cependant, les valeurs des flux mesurés dans les différentes parties du stator restent pratiquement

identiques. Les pertes mesurées avec un rotor traité sont très peu différentes de celles du rotor

standard. Les pertes en surface sont donc très limitées.

lI.2.c Pertes Joule dans le fer par circulation de courants inter-barres

Fig. II-2 : Courants inter-barres

Dans un rotor à cage d'écureuil comprenant

barres par paire d.e pôles, un système de

courants q-phasés circule dans les barres. Ces

courants sont la cause d'une différence de

potentiel entre barreauX, qui est quasiment nulle

près des extrémités, où les barreaux sont reliés

entre eux par les anneaux de court-circuit ; mais

cette différence de potentiel est maximale au

milieu du rotor (cf fig. II-2).

La cage en aluminium injecté n'étant pas isolée du fer qui I'entoure, des courants de fuite peuvent

donc circuler dans le fer, créant ainsi des pertes Joule supplémentaires [SUB-69]. Afin de diminuer

ces courants parasites, on fait habituelle-ment subir aux rotors un "choc thermique" qrri a porr, 
"ff"t

de décoller la cage en aluminium du fer, ce qui augmente la résistance de contact entre le fer et

I'aluminium.

Afin de déterminer l'importance de ces courants, un rotor isolé a été réalisé. Pour cela, on a

phosphaté les tôles du rotor après découpage; I'avantage du revêtement phosphaté est sa résistance
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Boglietti a utilisé de la même façon un rotor sans encoches entraùré au synchronisme, afin de

mesurer Ies pertes au stator en alimentation sinusoïdale et MLI sur une machine asynchrone, sans

être perturbé par les pertes supplémentaires au rotor [BOG-94]. Ses conclusions sont que les pertes

au rotor (obtenues par différence par rapport à un moteur normal à vide) sont négligeables quel que

soit le type d'alimentation. Ces conclusions vont à I'encontre des nôtres, où les pertes au rotor

représentent environ un quart à un cinquième des pertes totales. Ceci montre que les pertes

supplémentaires dépendent fortement de la géométrie du moteur.

Lorsque le rotor n'est pas entraùré, il n'y a pas de pertes par pulsation de flux, seules subsistent

Ies pertes fer en surface dues au court-circuit des tôles, mais d'autres pertes apparaissent au rotor,

puisque celui-ci est traversé par le champ à 50 Hz crée par le stator. Néanmoins, I'absence de dents

au rotor limite la concentration du flux et I'induction moyenne au rotor est faible (de I'ordre de 1 T à

tension nominale).

Lorsque le rotor tourne au synchronisme, ces

de flux deviennent prépondérantes.

D'autre part, lorsque le moteur est entrailré,

par le moteur d'entraîrrement au moteur testé, ce

pertes n'existent plus, mais les pertes par pulsation

on ne connaît pas exactement la puissance fournie

qui manque dans notre bilan de puissance.

La comparaison avec I'estimation de pertes faite sur cadre Epstein montre qu'on n'a plus un

rapport 2 comme précédemment, mais qu'au contraire, l'écart est réduit à moins de 28%. Ces

résultats nous permettent donc d'éliminer un certain nombre de causes possibles à I'augmentation

des Pertes : effets de bord, champs tournants, contraintes de découpage et d'assemblage des tôles,

comme n'étant pas la raison principale de I'augmentation des pertes dans un rapport 2 que l'on a

constatée. L'origine des pertes se trouve bien au rotor.

r Confirmation par une méthode thermique

Nous avons essayé de confirmer par une méthode thermique cette localisation des pertes au rotor.

Notre hypothèse de départ est que le rotor est relativement isolé thermiquement du stator, les

échanges se faisant au niveau des roulements et par convection de l'air dans I'entrefer. Nous avons

donc placé une sonde de température sur le carter du moteur et mesuré sa vitesse d'échauffement.

Dans un premier temps, nous avons alimenté le moteur en tension sinusoïdale et au flux
nominal; le ventilateur de refroidissement étant oté, la vitesse d'échauffement, mesurée sur les

premières minutes de fonctionnement est de 1,48oC/min et la puissance électrique totale absorbée de

357 W.

Nous avons ensuite alimenté les bobinages en courant continu, en réglant le courant de façon à

dissiper 357 W par effet Joule dans les conducteurs du stator. L'échauffement est alors de 2,08"C/mrn.
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puissance de calcul des ordinateurs ont permis de prendre en compte des problèmes de plus en plus

complexes. Cependant, des lacunes subsistent encore, en particulier au niveau de la modélisation

des matériaux magnétiques. Les matériaux magnétiques se prêtent mal à une modélisation simple,

on Ie verra au chapitre III; de nombreux travaux sont en cours pour mettre au point un modèle de

comportement de matériaux. Dans la version standard du logiciel FLUX2D que nous avons utilisé,

seule la non-linéarité du matériau est prise en compte, par I'introduction d'une courbe B(H) obtenue

expérimentalement. On peut aussi éventuellement prendre en compte en partie l'anisotropie du

matériau en introduisant deux courbes B(H) différentes selon les deux directions principales de la

tôle, mais nous n'utiliserons pas cette possibilité. La diffusion des grandeurs magnétiques dans

l'épaisseur du matériau n'est notamment pas prise en compte, ce qui peut représenter un problème

pour nos simulations, qui visent à reproduire des phénomènes à fréquence élevée (pulsations). Les

résultats obtenus par simulation devront donc être interprétés avec précaution.

. Modèle employé

Nous avons donc modélisé le moteur instrumenté en utilisant le mode "magnétique évolutif" de

FLUX2D, avec une "bande de roulement" afin de simuler la rotation du rotor. Dans ce mode de

calcul, les calculs sont effectués pas à pas dans le temps; la position du rotor change à chaque pas de

temps en fonction de la vitesse qu'on lui a imposée et le maillage est modifié en conséquence. Dans

les encoches du stator, on impose un courant sinusoïdal, dont la valeur est déterminée d'après les

mesures effectuées sur le moteur réel ; les encoches du rotor sont vides, nous simulerons donc le

moteur à rotor sans cage entraî:ré au synchronisme. Le matériau sera, comme on I'a vu, représenté

Par sa courbe B(H) établie d'après les mesures au cadre Epstein. Afin d'avoir une bonne image des

phénomènes se produisant près de la surface du rotor, nous maillerons plus finement cette partie.

Seul un quart du moteur et une demi-période de temps seront modélisés, comme le permettent les

symétries du problème. La figure II-3 montre la géométrie et le maillage réalisés.

Fig. II-3 : Géométrie et maillage du moteur
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à la température, qui permet I'injection de I'aluminium. Après que les mesures de pertes aient été

effectuées, les anneaux de courts-circuits ont été éliminés et on a mesuré les résistances inter-barres

par la méthode "4 fils", de chaque côté du rotor. La même mesure a été effectuée sur un rotor

standard. Bien que pouvant fortement varier d'une paire de barres à I'autre, on constate que la

résistance inter-barre moyenne est multipliée par 4,5 environ pour le rotor phosphaté, puisqu'elle

passe de 0,11 O à 0,5 Cl.

Les mesures de pertes effectuées sur le moteur instrumenté équipé du rotor isolé donnent

cependant des résultats très peu différents du rotor standard, ce qui nous conduit à éliminer les

courants inter-barres comme source de pertes significative.

II.3. MISE EN ÉVIDENCE DES PERTES PAR PULSATION DE FLUX

Les mesures effectuées sur un moteur à rotor en tôle FeV 270-50 HA (S II.2.a) sans encoches ont

montré qu'une partie non négligeable des pertes supplémentaires se situait au rotor, ce qui explique

en partie le facteur 2 existant entre les pertes estimées d'après les mesures sur cadre Epstein et les

mesures directes sur le moteur. Après avoir éliminé les courants superficiels et les courants inter-

barres, nous pouvons supposer que les pertes supplémentaires sont générées en grande partie par

les pulsations de flux dans le rotor, du fait de la variation de réluctance due au défilement des dents

du stator.

Afin de mesurer I'importance de ce phénomène, nous avions, dans un premier temps, étudié les

pertes du stator équipé d'un rclor en tôle standard sans cage en aluminium. Par I'effet de réluctance

des encoches, ce rotor peut toumer, mais pas à la vitesse de synchronisme, c'est pourquoi il doit être

entraîné. Les mesures effectuées sur le rotor entraîné donnent des résultats comparables à ceux du

rotor sans encoches vu au paragraphe II.2.a, si I'on néglige dans le bilan des puissances, comme

nous I'avons fait, l'énergie mécanique apportée par le moteur d'entraînement. Mais, en réalité, on

doit prendre en compte cette énergie pour décomposer effectivement les pertes, c'est ce que nous

ferons au paragraphe II.4.

Dans le paragraphe présent, nous essaierons de déterminer I'ampleur et la localisation de ces

pulsations de flux dans les différentes parties du rotor, d'abord par une simulation par le logiciel

FLUX2D par éléments finis, puis par la mesure directe des pulsations de flux au rotor. L'application

des signaux mesurés au cadre Epstein nous donnera une première estimation de la valeur des pertes

par pulsation.

II.3.a Modélisation du moteur par éléments finis

L'utilisation de logiciels de modélisation des machines

grand intérêt pour I'ingénieur. Les progrès réalisés dans ce

électriques par éléments finis est d'un

domaine, ainsi que I'augmentation de la
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Fig. II-5 : Amplitude des lurmoniques efl différents points des dents du rotor
(rayon du rotor :44,95 mm)

La dimiruûion de l'inductiott pour r = 43 mm est due à l'êIargissentent de Ia dent

L'étude des composantes radiales et tangentielles de I'induction près de la surface du rotor montre

que le flux "oscille", de façon à s'orienter vers la dent du stator la plus proche. Ce sont ces oscilIations

de flux, très intenses près de la surface, qui peuvent être la cause des pertes supplémentaires du

rotor.

II.3.b Etude expérimentale

Les résultats obtenus par simulation montrent donc I'importance des pulsations de flux près de la

surface du rotor. Cependant, la faiblesse du modèle de matériau magnétique utilisé nous oblige à

considérer ces résultats avec prudence. C'est pourquoi nous avons essayé de mesurer directement les

pulsations.
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Fig. II-6 : Lignes de flux dans une dent
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. Résultats obtenus

Le graphe II-4 montre la variation de I'induction en différents points du rotor.
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I'induction en différents points du rotor

On constate tout d'abord qu'on retrouve bien dans tout le rotor les pulsations de flux. Celles-ci

sont à la fréquence de 1200 Hz, puisque le stator a 48 dents et que le rotor tourne à 1500 t/min. On

note aussi la présence de I'harmonique double à 2400 Hz. Un autre harmonique est remarquable ; sa

fréquence est de 300 Hz, il correspond aux harmoniques 5 et 7 du champ toumant du stator qui sont

dus à la répartition du bobinage. Dans le référentiel du rotor, ces deux champs tournant en sens

contraire se combinent pour former un champ tournant ' 6 fois la fréquence d'alimentation du

moteur.

L'amplitude de la pulsation du flux dépend de la dent du rotor considérée. En effet, comme le

rotor tourne au synchronisme, certaines dents sont dans la direction du flux statorique, alors que

d'autres sont perpendiculaires à celui-ci. Les pulsations de flux sont maximales pour les premières, et

minimales pour les secondes.

De même, si les pulsations de flux se retrouvent dans tout le rotor, leur amplitude dépend de la

position considérée; le graphe II-5 montre I'amplitude des principaux harmoniques en fonction de la

distance au centre du rotor.

On constate que les pulsations sont présentes dans tout le rotor, mais leur amplitude est très faible

dans la plus grande partie de celui-ci : I'amplitude de I'harmonique à 1200 Hz est d'environ 60 mT

dans la dent, mais elle augmente très rapidement près de la surface. En effet, le flux s'homogénéise

très vite dans la section de la dent; la figure II-6 montre en exemple la répartition des lignes de flux
dans une dent.
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Nous devrons donc tenir compte de ces coefficients correcteurs dans nos mesures. Notons que le

problème ne se pose pas pour les bobinages placés dans le rotor, puisque le flux s'homogénéise très

vite dans le fer, donc I'induction est la même sur toute la largeur de la dent.

r Résultats obtenus

Les amplitudes des principaux harmoniques pour les différents points de mesure sont donnés

dans le tableau II-3 (amplitude maximale relevée).

Bobinage
1

Culasse
2

Milieu
dent

3
Haut dent

4
Tangentiel

5
RadiaI

Amplitude harmonique 24
(1200 F{z) (mT)

13 40 40 L60 310

Pertes à 1200 Hz (W / kg) 0,2 0,2 3 9

Tableau II-3 : Amplitude des flux mesurês et pertes correspondantes
(Pertes Epstein nresurées sur Ia tôle FeV 270-35 HA)

Le rotor instrumenté étant réalisé en tôle FeV 270-35 HA, le même matériau a été testé par la

suite au cadre Epstein; les pertes obtenues à 1200 Hz sont données dans le tableau II-3. On constate

donc que les pertes mesurées à I'intérieur du rotor ne peuvent expliquer la valeur des pertes

supplémentaires du moteur. Par contre, les valeurs obtenues près de la surface sont beaucoup plus

élevées.

Notons que pnur déterminer les pertes par oscillation de I'induction, on décompose ici I'induction

B en B164i61s et Blsngsntielle, et on fait la somme des pertes correspondantes en excitation

unidirectionnelle. Cette décomposition peut être valable lorsqu'on travaille à basse induction

(< 0,8 T) [ZOU-91].

Cependant, ces résultats ne sont pas totalement représentatifs des pertes au rotor ; en effet,

I'amplitude des pulsations de flux dépend, on I'a vu, de la position du point de mesure considéré par

rapport au champ du stator, puisque ces mesures ont été effectuées au synchronisme.

Pour tenir compte de ce phénomène, nous avons imposé un glissement au rotor, et enregistré les

signaux obtenus sur les bobinages de mesure pendant une période de glissement (fig. II-9). Ces

signaux ont été appliqués sur cadre Epstein, avec I'amplitude adéquate. Ceci permet, d'une part, de

moyenner les pertes se produisant dans I'ensemble du rotor, mais aussi de prendre en compte

l'influence de la composante à basse fréquence (et à forte amplitude) du champ, qu'on ne peut

mesurer au synchronisme. En effet, du fait de la non-linéarité du matériau, à flux imposé, la valeur

des pertes en induction pulsante dépend de Ia valeur moyenne de l'induction : une petite variation

de I'induction provoquera une forte variation du champ si on est proche de la saturation, donc plus
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r Méthode expérimentale

Pour cela, nous avons équipé notre rotor d'un système de bagues et de balais afin d'extraire

I'information que nous prélèverons sur des bobinages de mesure. Cinq bobinages de mesure ont été

placés dans le rotor sans cage comme le montre la figure II-7.

Fig. II-7 : Emplacement des bobinages de mesure dans le rotor

Ces bobinages sont réalisés en fil émaillé de 6/t00 mm. Le principal problème vient de

I'inclinaison des dents du rotor ; du fait de cette inclinaison, on ne peut mesurer qu'une valeur

moyennée du flux dans une tôle si les bobinages occupent toute la longueur du rotor ; certains

harmoniques d'espace du champ peuvent même ne pas apparaître sur les mesures. Ce problème a

été résolu en utilisant un rotor sans cage et non incliné. On vérifie d'autre part que I'utilisation d'un

rotor non incliné ne modifie pas les pertes fer mesurées. En effet, que le rotor soit incliné ou non,

chaque tôle subit la même variation d'induction dans le temps. Un problème similaire se pose pour

le bobinage 85 placé à la surface du rotor : pour pouvoir mesurer correctement I'amplitude des

harmoniques (spatiaux) de pulsation, sa largeur doit être aussi réduite que possible, tout en étant

suffisante pour conserver un niveau de signal convenable. Nous avons donc choisi cl'adapter sa

largeur / à la "longueur d'onde" des harmoniques spatiaux du champ pulsant que nous voulons

mesurer.

La "longueur d'onde" ?u de I'harmonique
spatial k du champ étant l, - + .'='aL rw 

k '

(D r diamètre du rotor)

Nous avons choisi I = nD ftol= ffi, (bobinage "quart

d'ond€"), ce qui permet de mesurer les

harmoniques à L200 et 2400 Hz :

Qz+=L I Çuro*' 2 L+n

Q+s - L ts+al

longueur du rotor)
Fig, II-8 : FIux fuduit dans Ia bobine de ntesure 

G :

(calculs détaillés en Annexe II)
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Afin de confirmer la localisation des pertes à la surface du rotor, nous avons effectué une mesure

d'échauffement en divers points du rotor ; pour cela une sonde de température a été placée sous la

surface du rotor, à I'intérieur d'une encoche, puis contre la culasse du rotor. L'échauffement du rotor

en ces deux points a été mesuré (fig. II-10). On voit que la température augmente de façon régulière

près de la surface après la mise en route du moteur, alors que vers le centre du rotor, elle

n'augmente qu'après un temps de retard. Ce temps de retard est dû à la vitesse de diffusion de la

chaleur dans le fer et montre bien que la source de chaleur est située à la périphérie du rotor.

II.3.c Conclusion

Les résultats obtenus à la fois par la simulation et par I'expérience doivent être interprétés avec

précaution : la simulation a été réalisée à partir d'un modèle sommaire de matériau et l'étude

expérimentale est délicate, du fait de la difficulté à réaliser avec précision les bobinages de mesure.

Cependant, ces résultats montrent que les pertes par pulsation de flux sont localisées dans une

faible épaisseur à la surface du rotor et que les pertes à I'intérieur du rotor sont tout à fait

négligeables. On peut donc attribuer une grande partie des pertes supplémentaires aux oscillations

du flux à fréquence élevée près de la surface,l'induction se dirigeant toujours dans la direction de la

dent du stator la plus proche. De telles pertes se produisent aussi au stator, mais elles sont de

moindre importance dans le cas de notre moteur, en effet, le nombre de dents au rotor est plus faible

(28), ce qui réduit la fréquence des pulsations (700 Hz). D'autre part, les encoches du rotor sont

fermées, ce qui diminue la variation de réluctance du circuit et donc I'amplitude des pulsations.

II.4. MESURE AMÉLIORÉE DES PERTES FER

Lorsque nous avons mesuré les pertes du rotor sans encoches entraîné ($ II.2.a), nous n'avons pas

pris en compte dans le bilan de puissance l'énergie mécanique que pouvait fournir le moteur

d'entraînement. Or, une étude plus détaillée montre que celle-ci n'est pas négligeable et peut

donner une indication sur la provenance des pertes.

II.4.a Décomposition de la provenance des pertes

La figure II-1.1. montre les transferts d'énergie dans une machine asynchrone, dans le cas d'un

moteur entraùré au synchronisme.

Les puissances électrique et mécanique fournies ou absorbées par le moteur peuvent être

mesurées, ainsi que les pertes mécaniques à vitesse constante ; les pertes Joule au stator sont

calculées d'après les courants mesurés.
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la valeur continue de I'induction sera élevée, plus les pertes seront élevées. Les résultats obtenus

sont donnés dans le tableau II-4.
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Fig. II-9 : Ittductiort

20 30
înesurée sur Ie bobinage 5 (rndial) Iorsque Ie
(seul un quart de Ia période est représenté)

120

centre et à

1 60 200 240t (s)
Ia périphérie du rotor

40
rotorglisseà5Hz

50

Emplacement du bobinage
1

Culasse
4

Tangentiel
5

Radial

Pertes relevées avec glissement à 5 Hz
(w/kg)

0,!6 10 13

Tablenu lI-4 : Pertes releuées aoec glissement

La valeur des pertes mesurées sur ce rotor (voir $ II.4.c), soit environ 30 W, implique que 3 à 4

mm de la surface du rotor soient affectés par de telles pulsations; or, nous n'avons pas relevé de

telles pulsations à cette profondeur. Cependant, I'amplitude mesurée sur le bobinage tangentiel ne

représente qu'une moyenne, car les pulsations de flux doivent être beaucoup plus importantes près

de la surface. D'autre part, il est difficile de contrôler avec précision la taille du bobinage mesurant le
flux radial, d'où une certaine imprécision des mesures.

. Confirmation par une méthode thermique
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Fig. II-10 : Ecltauffentent au
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correctement les pertes en étant assuré qu'il n'y a pas de conversion d'énergie mécanique en énergie

électrique, nous devrons contrôler la valeur de ce couple parasite [ALG-20].

Si on annule ce couple, on peut alors décomposer les pertes, dans le cas d'un rotor sans cage, de la

façon suivante :

. la puissance mécanique transmise à I'arbre du moteur comPense:

o les pertes mécaniques,

r les pertes par pulsation du flux au rotor et au stator,

. les pertes dues aux harmoniques spatiaux de la FMM

. la puissance électrique absorbée compense :

o les pertes Joule dans le cuivre du stator,

I les pertes fer au stator,

. les pertes par courants induits dues aux harmoniques temporels de la FMM, dans

le cas d'une alimentatiôn non sinusoïdale.

Cette séparation des pertes permettra donc d'obtenir une valeur plus précise des pertes fer au

stator, mais aussi de connaître la valeur des pertes par pulsation de flux.

La comparaison entre un rotor standard et un rotor sans cage permettra de plus, par différence,

de connaître les pertes supplémentaires dans I'aluminium.

II.4.b Montage expérimental

Alimentation
sinusoidale 54 Hz
à tension variable

Voltmètre à 2
voies

Keithley 1944a

Sonde de courant
Tektronik

P6302 + 4M503
Phasemètre

Sonde de tension
Tektronik
469028

Capteur de
position

Moteur
d'entraînement

Fig.lI-12 : Banc de menre amêIioré

La figure II-1,2 donne le principe du banc de mesure. La faible valeur de la puissance transmise

par le moteur d'entraftrement (= 100 W) nécessite la mesure d'un couple très faible (= 0,7 N.m à 1 500

t/min). Pour mesurer cette puissance, nous avons choisi d'utiliser un moteur étalonné. Celui-ci est
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Puissance transmise
Puissance
électrique

Puissance
mécanique

Pertes Joule
au stator

Pertes fer
au rotor

Peftes
mécaniques

Peftes fer
au stator

Pertes par
courants induits

au rotor

Fig. II-L1- : Transferts de puissance dans Ia nnclûne asyncltrlne

Notre but est donc ici de séparer les pertes fer au rotor et au stator. Lorsque le rotor est entraîné

au synchronisme, les pertes fer au rotor sont essentiellement :

- les pertes par pulsation de flux, dues à la variation de réluctance du circuit lorsque les

dents du rotor et du stator se déplacent les unes relativement aux autres,

- les pertes dues aux harmoniques spatiaux de la force magnétomotrice, causés par la

répartition imparfaite du bobinage statorique, qui crée des champs parasites toumant à
-5 Ç)r, +7 Qs... et induisent des variations de flux au rotor.

Ces deux types de pertes ayant des fréquences fondamentales différentes de la fréquence de la

tension d'alimentation, elles ne peuvent donc être compensées par la puissance électrique absorbée,

si on suppose que le moteur est alimenté par une source parfaitement sinusoïdale [KOS-69][ALG-20].

Par conséquent, c'est la puissance mécanique développée par le moteur (ou foumie à celui-ci) qui

compensera ces Pertes : si le moteur est entraîné, c'est le moteur d'entrafurement qui fournira cette

puissance, sinon elle sera prélevée au détriment du couple utile du moteur.

De la même façon, les pertes par pulsation du flux dans les dents du stator dues au défilement

des dents du rotor seront fournies par la source de puissance mécanique.

Si la source de tension n'est pas parfaitement sinusoïdale, comme dans le cas de la MLI, alors les

harmoniques supplémentaires pourront engendrer des pertes, en créant des harmoniques temporels,

cette fois, de la FMM. Ces pertes seront foumies sous forme d'énergie électrique.

Lorsque une machine asymchrone est entraînée au slmchronisme, il n'y a plus de courants induits

au rotor par le champ toumant du moteur et le couple asynchrone disparaît. Cependant, un couple

synchrone parasite apparaît alors : celui-ci est dû à I'aimantation du matériau du rotor sous l'effet du

champ statorique. C'est I'hystérésis du matériau qui empêche la libre rotation de I'aimantation. La

machine se comporte alors comme une machine slmchrone, c'est-à-dire que, selon I'angle entre les

champs statorique et rotorique, le couple produit pourra être moteur ou frein. Si ce couple dépasse

une certaine valeur, le moteur décroche et le synchronisme est rompu. Par conséquent, nous devons

tenir compte de cet échange de puissance dans notre bilan des pertes. Pour pouvoir séparer
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If.4.c Résultats obtenus

Nous avons effectué des mesures de pertes par cette méthode pour trois types de rotors

différents : - un rotor en tôle Fe 651L00 semi process (FeV 1000-65 HD),

un rotor en tôle Fe 651100 fully process (FeV 1000-65 HA),

un rotor en tôle Fe Si 3 %95/100 mm (FeV 370-35 HA).

Pour chaque rotor, nous avons étudié les six cas de fonctionnement habifuels : alimentation sinus

ou MLI, à L00, 75 et 50 % du flux nominal. D'autre part, nous avons effectué la mesure sur des rotors

du même matériau, mais avec cage en aluminium, en utilisant la méthode normalisée de mesure.

La différence permettra de déterminer les pertes dans l'aluminium. Cependant les valeurs de pertes

dans I'aluminium sont moins précises du fait du cumul des erreurs.

Nous pouvons donc décomposer les pertes pour les 3 types de rotor comme suit :

Sinus
(régulateur d'induction)

MLI 2,9KH:Z

Flux/Flux nominal 50% 75% 700 % 5A% 75% 700 % hrcertitude

Rotor
semi

process

Pertes fer stator 28 59 117 48 76 135 +3

Pertes fer par pulsation
stator + rotor

15 34 60 T4 37 58 r3

Pertes alu 0 4 4 27 28 72 x9

Rotor
fully

process

Pertes fer stator 25 60 7L9 39 7T 124 t3

Pertes fer par pulsation
stator + rotor

17 28 50 15 26 49 +3

Pertes alu 0 0 18 15 74 15 +9

Rotor
FeV

270-35 HA

Pertes fer stator 28 60 125 4L 70 !24 t3

Pertes fer par pulsation
stator + rotor

6 15 27 6 16 30 +3

Pertes alu 3 0 28 13 23 33 +9

Estimation Epstein, pertes fer stator 2t 47 91 38 70 105

Tableau ll-5 : Dêcontposition des pertes (en W) - stator en tôle Fe 65/100 semi-process



une machine asynchrone à 4 pôles de faible puissance (370 W) alimentée par une source triphasée
parfaitement sinusoïdale de fréquence54}]rz et d'amplitude réglable.

On a mesuré le couple foumi par cette machine en fonction de la tension d'alimentation et pour
une vitesse imposée de 1500 t/min. La courbe obtenue est une parabole de la forme
P = I. C) = aU2+bU+c (cf fig. II-13). Il suffira donc de relever la tension d'alimentation pour
connaître la puissance foumie.

200

150

100

50

0
50 100 150 200

Fig. II-13 : Courbe P =f(U)

250

Un capteur optique donne la position et la vitesse du rotor. Un phasemètre permet d.e comparer
la position mécanique du rotor et la position du champ statorique et ainsi d.e s'assurer avec précision
du synchronisme. La puissance électrique fournie au moteur est mesurée de la même façon que
précédemment (cf S II.1.b).

Le couple synchrone hystérétique parasite se traduit par une discontinuité dans la mesure des
puissances absorbées (cf fig. II-1'4),lorsque C), varie autour du synchronisme. Afin d.e nous affranchir
de ce .ouple, nous effectuons deux mesures de puissance : la première en réglant le couple du
moteur d'entrainement au minimum nécessaire pour atteindre le synchronisme, la second.e en le
réglant au maximum avant le décrochage; on mesure ainsi les puissances mécaniques et électriques
Pm1 et Pe1, puis Pm2 et Pe2 [SPO-29]. Dans le premier cas, on a le couple moteur de décrochage,
dans le second cas le couple frein de décrochage. Le moyenne des d.eux mesures nous place d.ans le
cas où le couple synchrone est nul :

pm_Pm1 +Pm2-
2'

ï)o-Pet+Pe2
2

P. électrique

I

Pmz t

P. mécanique
Pmt

Fig II-L4 : Discontinuité due au cnuple synchrone parasite
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électrique
mécanique

100 150 2A0
Fig. II-15 : Dispersion des ntesLtres
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II.5. CONCLUSION

Afin de confirmer les valeurs établies par de simples mesures de pertes sur cadre Epstein, nous

avons voulu mesurer les pertes fer d'une machine asynchrone. Les pertes obtenues en utilisant la

méthode normalisée de mesure ne sont pas satisfaisantes, car elles ne détaillent pas suffisamment la

provenance des pertes. Elles incluent en effet d'autres types de pertes, que nous avons essayé de

déterminer. Nous avons donc tenté de montrer aussi précisément que possible qu'une grande partie

de ces pertes était localisée à la surface du rotor, et était due aux oscillations du flux créées par le

défilement des dents du stator. En utilisant une méthode plus précise de mesure des pertes, nous

avons réduit l'écart maximal entre les pertes statoriques estimées sur cadre Epstein et les pertes

mesurées à 35% environ. Ce résultat est plutôt satisfaisant, puisque nous ne devons pas oublier que

I'estimation par les mesures Epstein fait appel à une décomposition très simple de la machine, et

n'est pas certainement pas plus proche des pertes réelles que les valeurs obtenues par les mesures

présentées ci-dessus.

Bien entendu, ce résultat n'est valable que pour le moteur étudié, une autre géométrie peut

conduire à une répartition des pertes tout à fait différente. Cependant, la méthode de mesure et de

décomposition des pertes utilisée au paragraphe II.4 peut être appliquée sur n'importe quelle

machine asymchrone, et devrait permettre une meilleure approche des pertes fer au stator.
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On peut faire plusieurs remarques sur ces résultats :

' les pertes fer stator mesurées en alimentation sinusoïdale ne dépendent pas du rotor
utilisé, ce qui prouve la validité de la méthode de décomposition,

' I'emPloi d'un rotor en tôle FeV 270-35 HA permet de diminuer les pertes par pulsation

dans un rapport 2 par rcpport à la tôle FeV 1000-65 HA. On aurait pu s'attendre à une

amélioration plus importante encore, puisque ce matériau a des pertes environ 4 fois

inférieures Pour une fréquence de 50 Hz. Mais à fréquence plus élevée, le gain apporté

par I'emploi de ce matériau est plus faible, on constate de plus gue les pertes dans

I'aluminium sont augmentées en MLI.
r la MLI n'affecte pas les pertes par pulsation au rotor, seules les pertes fer au stator sont

modifiées, ainsi que les pertes dans I'aluminium. En alimentation sinusoTdale, les pertes

dans I'aluminium sont négligeables tant que I'induction n'est pas trop élevée ; elles

deviennent plus importantes au flux nominal (= 20 W) ; on peut attribuer ce fait à

I'apparition d'harmoniques dus à la saturation. En alimentation MLI,I'augmentation d.es

pertes dans I'aluminium ne dépend pas du niveau d'induction ; on peut donc penser

qu'une partie des pertes harmoniques supplémentaires de la MLI est dissipée dans

I'aluminium,

r les Pertes fer au stator sont relativement proches des pertes estimées sur cadre Epstein,

notamment en MLI et à faible induction. L'écart est plus important lorsque I'induction
augmente et le matériau commence à saturer.

o Commentaire sur la précision de- mesures :

Un calcul d'erreur théorique sur la précision des mesures effectuées dans ce chapitre s'avère

difficile, car toutes les causes d'erreur ne peuvent être quantifiées. Certains paramètres sont
difficilement maîtrisables, on Peut citer en particulier les fluctuations d.e tension du réseau qui sont
de quelques pourcents, mais peuvent facilement entraùrer d.es écarts sur les pertes à vide de +5%.

Afin de préciser I'erreur commise sur les mesures, nous avons reporté sur le graphe II-1S l'écart Âp
des pertes mesurées en fonction de la valeur des pertes, ces points correspondent à des mesures

effectuées plusieurs fois pour un même point de fonctionnement. Les mesures pour lesquelles les

écarts pouvaient être expliqués par la variation de tension du réseau n'ont bien sûr pas été

représentées. Pour les autres mesures, I'erreur peut être estimée à t 3W, aussi bien pour les pertes
électriques que mécaniques.

Le calcul des pertes dans I'aluminium correspond à la différence :

Pméthode normalisée - Pmécanique absorbée -Pélectrique absorbée,

L'erreur est donc de t 9W, ce qui explique la grande imprécision des valeurs annoncées.
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UNE METHODE D'ESTIMATION DES PERTES EN
INDUCTION NON SINUSOIDALE

Dans Ie premier chapitre, nous avons vu qu'ilétait difficile de prévoir I'augmentation des pertes

fer dans une machine alimentée par une tension MLL En effet, la non-linéarité et I'hystérésis des

matériaux magnétiques ne permettent pas une séparation évidente des pertes à "basse fréquence"

(que I'on retrouve aussi bien en alimentation sinusoïdale qu'en MLI) des pertes à "haute fréquence"

que la MLI introduit en plus. Les pertes en MLI sont en effet très sensibles à la déformation du flux

que peuvent causer la saturation ou la présence du flux rotorique. Une simple caractérisation des

matériaux sur cadre Epstein en MLI sans tenir compte de ces phénomènes peut conduire à une

importante sous-estimation des pertes.

Le calcul des pertes fer d'une machine, même en alimentation sinusoïdale n'est Pas un problème

évident. Une décomposition simple du stator en deux parties : dents et culasse peut toutefois donner

une première approximation correcte des pertes fer en alimentation sinusoïdale; on a vu au chapitre

II qu'une partie du problème résidait en fait dans la mesure correcte de ces pertes.

Cependant, même en alimentation sinusoïdale, la connaissance de I'allure du flux dans les

différentes parties du stator n'est pas immédiate. La modélisation de la machine par éléments finis

s'avère a'lrs être une solution possible, malgré les limites du modèle de matériau magnétique.

L'utilisation d'un modèle performant de matériau magnétique, permettant de lier le champ

d'excitation Ê et I'induction É dans des conditions d'excitation quelconques permettrait implicitement

le calcul des pertes fer. De nombreux efforts sont faits dans ce domaine, et certains modèles sont

prometteurs. Nous présenterons quelques-uns de ces modèIes dans la première partie de ce chapitre.

Néanmoins, ces modèles se révéleront mal adaptés à notre cas, du fait des caractéristiques du

matériau constituant le moteur étudié. Son épaisseur (0,65 mm) et sa faible résistivité font que,

même à la fréquence de 50 Hz,le champ dans I'épaisseur de la tôle n'est pas homogène. Par

conséquent, un calcul en 3D devient nécessaire, avec un maillage dans l'épaisseur de la tôIe

suffisamment fin. Le temps et la difficulté du calcul deviennent alors prohibitifs. Des tentatives sont

faites dans ce domaine, visant à mettre au point un modèle liant directement H, le champ en surface

du matériau et I'induction moyenne B dans l'épaisseur du matériau. Ce sont en effet ces deux

grandeurs qui intéressent plus particulièrement l'électrotechnicien, car ce sont celles qui vont

intervenir à l'échelle macroscopique.

Dans la deuxième partie de ce chapitre, nous présenterons une méthode permettant de calculer

les pertes dans un matériau soumis à une induction non sinusoïdale à partir de la connaissance de
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P/ t

Fig. IILL : Pertes en fonction de f

Une pratique usuelle consiste à décomposer les pertes fer (fig. III-2):

- la première partie correspond aux pertes par hystérésis pure qui sont proportionnelles à

f, puisqu'on parcourt le cycle autant de fois par seconde,

la deuxième partie correspond aux pertes par courants induits qui sont proportionnelles à

12,

Ia troisième partie correspond à des "pertes anormales", appelées encore pertes

supplémentaires ou par excès.

La séparation des deuxième et troisième parties est artificielle, on peut les regrouper en un seul

terme dû aux courants induits réels dans la matériau ; en effet, si on se place à l'échelle

microscopique, des courants induits supplémentaires sont crées par le mouvement des parois des

domaines magnétiques (cf $ IIL1.b). Ces courants se superposent aux courants de Foucault, que I'on

calcule par la résolution des équationr de Maxwell.

Ces méthodes peuvent être complétées pour tenir compte des harmoniques et des cycles mineurs

ILAV-761.

Toutes les méthodes présentées ici reposent sur des hypothèses simplificatrices, qui conduisent

parfois à des résultats éloignés de la réalité. Les modèles basés sur une approche microscopique du

matériau sont bien plus satisfaisants pour I'esprit.

III.L.b Comportement des matériaux magnétiques à l'échelle

microscopique

La modélisation des matériaux magnétiques est extrêmement complexe. Les matériaux utilisés en

électrotechnique se caractérisent en effet par leur comportement :

Fig. III-2 : Décotllplsition des pertes
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B(t), I'induction moyenne dans l'échantillon. Cette méthode est basée sur un grand nombre de

données expérimentales, contrairement aux modèles "classiques" de calcul de pertes.

Couplée à un logiciel de calcul par éléments finis, cette méthode pourrait permettre le calcul des

pertes fer à partir de la modélisation du moteur; notons bien que nous ne I'utiliserons pas comme

un modèle Ëfr;, mais simplement comme un calcul a posteriori d.es pertes, d'après la répartition du

flux obtenue par la modélisation par éléments finis utilisant un modèle Ëfr; sommaire.

Nous verrons dans un premier temps les limites de la méthode proposée, puis les limites de son

implantation en "postprocesseur" dans un logiciel de calcul par éléments finis. En effet, cette

méthode étant destinée à calculer les pertes en régime unidirectionnel, son application à une

machine, donc à un problème à deux dimensions demande un certain nombre d'hypothèses.

III.1. MÉTHODES D'ESTIMATION DES PERTES MAGNÉUQUES

Depuis les débuts de l'électrotechnique, de nombreux auteurs se sont penchés sur le problème du
calcul des pertes dans les circuits magnétiques. De nombreuses méthodes existent donc, que I'on

peut regrouper en deux catégories : les méthodes empiriques et les modèles basés sur une approche

plus "physique" du matériau, en se plaçant à l'échelle microscopique de sa structure en domaines.

III.1.a Les méthodes empiriques

Une des plus anciennes méthodes d'estimation des pertes fer est la formule de Steinmetz, qui lie
les pertes à I'induction crête :

le coefficient k dépend du matériau et

sinusoïdale, dans un domaine très limité

P - k il , avec îl = \,6 à2

de la fréquerlce. Cette formule n'est

d'induction.

(m-1)

valable qu'en onde

si on trace les pertes par cycle en fonction de

celle représentée sur le graphe III-1. On peut alors

de la fréquence :

la fréquence, on obtient une courbe semblable à

donner une approximation des pertes en fonction

P-c'+
f BfouP=crf+gP
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progressive (figure III-4). Il existe donc entre les domaines des parois (dites parois de Bloch) dans

lesquelles la direction de I'aimantation passe progressivement d'une orientation à I'autre.

Fig. III-4 : Rotation de I'aimantation au niaeau des parois de Bloch

Tous les domaines sont aimantés à saturation qui est une grandeur intrinsèque du matériau.

L'aimantation macroscopique d'un matériau correspond en fait à la résultante de I'aimantation des

domaines qui le constituent. Ainsi, par exemple, l'état désaimanté correspond à une répartition des

domaines où il y aurait le même volume de domaines aimantés dans un sens ou dans I'autre pour

chacune des directions de I'aimantation.

Faire varier I'aimantation d'un matériau revient donc à changer la répartition de ses domaines.

Cette répartition peut changer de deux façons :

- soit par déplacement des parois de Bloch, afin que les domaines orientés dans la bonne

direction occupent un volume plus important,

- soit par rotation des moments magnétiques ; ceci se produit pour des champs élevés dans

le cas des tôles fer et fer-silicium.

Le déplacement des parois de Bloch ne s'effectue pas de façon régulière. Les impuretés présentes

dans le matériau, ainsi que les variations locales d'aimantation dues aux effets de bord, aux joints des

cristaux composant le matériau peuvent gêner le mouvement des parois. Celles-ci peuvent être

bloquées, puis brutalement passer à une nouvelle position : ce sont les sauts de Barkhausen. Ces

phénomènes sont irréversibles. D'autre part, des parois peuvent apparaître ou disparaître. C'est ce

comportement non linéaire et irréversible qui est à I'origine de I'hystérésis statique des matériaux

magnétiques. D'autre part, le déplacement de ces parois, en provoquant une variation de champ

locale est la cause de courants induits locaux, qui vont créer des pertes, même à basse fréquence.

Alors que, dans un matériau amagnétique conducteur, les courants induits "classigues" peuvent

se calculer facilement, il en va tout autrement dans un matériau magnétique. La variation de la

perméabilité différentielle en fonction du champ d'excitation (cf $ I.2.b) rend la résolution de

l'équation de diffusion impossible de façon analytique. Donc, lorsque la fréquence du champ

extérieur va augmenter, le champ ne sera plus uniforme à I'intérieur du matériau et il sera très

difficile de calculer son atténuation, tout autant que de calculer les pertes par courants induits

"classiques".
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non linéaire,

hystérétique,

anisotrope,

"diffusif'.

Pour expliquer ces phénomènes, on doit étudier le matériau à l'échelle microscopique [BRI-90].

L'aimantation d'un matériau provient de I'orientation des moments magnétiques des atomes qui
le composent. Seuls certains éléments présentent un moment magnétique, ce sont le fer, le nickel, le
cobalt et quelques terres rares. Dans les matériaux ferromagnétiques, les moments des atomes
tendent à s'aligner parallèlement les uns aux autres, même en I'absence de champ extérieur. Ceci
reste vrai même si tous les atomes composant le matériau ne sont pas porteurs de moments
magnétiques, corune le silicium par exemple dans les alliages fer-silicium.

Pourtant, de nombreux matériaux magnétiques ont tendance à spontanément se diviser en
domaines, où tous les moments magnétiques sont alignés, mais d.ont la direction varie d,un domaine
à I'autre : ce sont les domaines de Weiss. La subdivision du matériau en domaines permet de
diminuer son énergie magnétostatique et répond donc au principe d'énergie minimale. La figure III-
3'a montre un élément de matériau où tous les moments seraient alignés. La fermeture du flux exige
le passage du flux dans I'air et donc une énergie magnétostatique plus importante que si le flux se

referme dans le matériau seulement.

Energie magnétostatique : Wm Ps H2 dt (rrr-3)=1111*..

Fig. III-3 a et b : Fermetltre du flux dans un materiau à plusieurs domainesà un seul et

Le matériau se subdivise alors en domaines permettant la fermeture du flux (fig. III-3.b). C'est
donc le conflit entre l'énergie d'échange à l'échelle atomique (celle qui tend à maintenir l,alignement
des moments atomiques) et l'énergie magnétostatique qui est à I'origine des domaines.

Entre deux domaines, le principe de l'énergie minimale empêche le passage brutal d.,une
orientation à I'autre. L'énergie d'interaction entre atomes voisins sera minimale si la transition est

65



On peut alors calculer, pour une variation de champ ÂH, le nombre d'éléments qui vont

commuter et donc la variation d'aimantation de I'ensemble. Une des difficultés de ce modèle réside

dans I'identification de la fonction p(ct,p). Celle-ci peut être analytique : soit une fonction de

distribution simple (Gaussienne, Lorentzienne), soit une autre fonction déterminée

expérimentalement. Biorci et Pescetti [BIO-58] ont donné une méthode simple de détermination, à

partir de la courbe de première aimantation et de la partie descendante du cycle à partir d'un état

saturé. Mayergoyz [MAY-91] donne une méthode d'identification basée sur un plus grand nombre

de mesures (environ une quinzaine de courbes de renversement), mais les résultats obtenus par

cette méthode sont toutefois plus précis.

o Modèle de Pry et Bean

Le modèle de Pry et Bean [PRY-58] est basé sur une approche microscopique des pertes, et prend

en compte la subdivision du matériau en domaines de Weiss. On suppose dans ce modèle le

matériau divisé en domaines infiniment longs et aimantés dans la même direction mais en sens

contraire (fig. III-6).

Sous I'action d'un champ magnétique, les parois se déplacent sans déformation; Pry et Bean

déduisent de ce modèle une expression de I'augmentation des pertes par rapport aux pertes par

courants induits classiques :

P =e6L t Acoth(næL)
Pci nz e .ffii, n2 \ e I (ru-s)

Ce modèle a eu des applications pratiques, puisqu'on a amélioré les pertes dans les tôles

magnétiques en réd.uisant le rapport ! {ao". la largeur moyenne des domaines), par différents

procédés. Bishop [BIS-85] a amélioré le modèle en prenant en compte la déformation des parois.

. Théorie de Bertotti

Bertotti [BER-85] [BER-88] a abordé de façon statistique les processus d'aimantation. Il reprend la

décomposition classique des pertes (vue au $ III.1.a) :

6B

Fig. III-6 : Donnines dans le modèIe de Pry et Bean



D'autre part, les milieux magnétiques sont souvent anisotropes ; en effet, toutes les orientations

de I'aimantation ne sont pas équivalentes. Par exemple, dans un monocristal de fer cr, qui est

cubique centré, I'aimantation tend à se diriger selon les arêtes du cube. Au contraire, les diagonales

du cube sont des directions de difficile aimantation. Il faudra un champ beaucoup plus important

pour aimanter ce monocristal dans la direction diagonale. Selon les applications, par exemple dans le

cas d'un moteur de petite taille, où I'induction peut prendre n'importe quelle direction, on aura

intérêt à utiliser un matériau aussi isotrope que possible. C'est pourquoi on utilise des tôles dites "à

grains non orientés". Dans ces tôles, les cristaux n'ont presque pas d'orientation préférentielle, ce qui

rend ces matériaux presque isotropes. Cependant, du fait du laminage, une certaine différence existe

toujours entre les caractéristiques dans la direction de laminage et perpendiculaire.

La complexité et I'interaction de tous ces phénomènes rendent donc la mise au point d'un modèle

extrêmement délicate.

III.l".c Modèles basés sur une approche microscopique

Il n'existe pas de modèle prenant en compte toutes les particularités des matériaux magnétiques.

Les modèles les plus performants existant à ce jour sont constitués en réalité d'un "empilage" de

modèles représentant chacun une propriété des matériaux magnétiques.

Nous allons donc brièvement présenter quelques-uns de ces modèles.

o Le modèle de Preisach Néel

C'est I'un des plus anciens (1942), il permet de prendre en compte I'hystérésis statique d'un
matériau magnétique. Il suppose gf le matériau est constitué d'un certain nombre d'éléments ayant

un cycle d'hystérésis rectangulaire Ta,F (fig. III-5). Chaque élément (dit de Preisach) est caractérisé

Par s et B, les champs d'excitation pour lesquels il commute. La connaissance de la fonction de

distribution p(a,F) des éléments commutant pour les champs a et B permet de connaître I'aimantation

du matériau :

(rrr-4)

Hm: champ à la saturation du matériau,

I(H^) = Is (aimantation à saturation).

Fig. III-5 : Cycle éIémentaire de Preisach fuo,p

I(H) = Ï[p(cr, F) îc,,Ê da dB

pour-Hm<p(crSH*
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Il en déduit les pertes en excès :

o*.=i I He*cdB= ryl'l+l'"o,,to

en régime sinusoïdal, cette expression peut s'écrire :

Pe*c = 8,8 {olc'%s(Êf)t't

c2.(Êr)''u

(rrr-e)

(trr-10)

(trr-12)

(m-14)

Pour les pertes par courants de Foucault, si on suppose le matériau d'épaisseur e suffisamment

faible, par rapport à l'épaisseur de peau, on a :

Pci=4o "' 
(Êrf (m-11)

6

Par conséquent, les pertes en sinus peuvent se mettre sous la forme :

Ptot = ! P,.(Ê, fs) + c1 (Ê rf + cz (a f)''u
tg

Le terme P6 est déterminé expérimentalement, ainsi que /oe \63.

Par décomposition en série de Fourier, Fiorillo et Bertotti [FIO-90] ont généralisé cette

décomposition aux régimes non sinusoïdaux :

ptot = pn(Ê) . *" Ë I r' Br + {dTL's 
I' Br cos (?u, * ,pk) 

l''' 
o, (trI-13)

On peut appliquer cette relation aux pertes en trapèze,

coefficients C1 et C2 de l'équation (III-12) :

et les relier aux pertes en sinus et aux

l?+"

p[Tu" = rf p.(A fo) * + (Ê r)'
ï0 rrz tg T

. Modèle de Preisach dynamique

Le modèle de Preisach dynamique est issu de la rencontre du modèle de Preisach statique et de

la théorie des objets magnétiques de Bertotti [BER-91][BER-92][BER-93]. A chaque objet magnétique

est associé un cycle élémentaire de Preisach, mais cette fois-ci, la commutation du champ n'est plus

instantanée, mais dépend du temps:

(trr-15)I(t) = JJ of" F) Icqp(t) dcr dF

1,4

-
rrt0T
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Ptot = Ph + P.i+ P"*c (m{)

mais il en donne une interprétation plus physique :

- le terme P6 représente les pertes par hystérésis. Ces pertes sont dues au caractère

discontinu et irréversible des processus d'aimantation à l'échelle microscopique,

- le terme Pci représente les pertes par courants de Foucault, correspondant à une

séquence de sauts statistiquement indépendants des parois. Elles se calculent d'après les

équations de Maxwell, en supposant le matériau homogène,

- le terme Ps1ç (pertes en "excès") correspond à une séquence de sauts statistiquement

corrélés des parois.

L'innovation de Bertotti réside dans ce dernier point. En effet, les parois ne se déplacent pas

isolément ; le déplacement d'une paroi peut entraîner par effet d'avalanche celui de plusieurs autres.

Bertotti introduit donc la notion "d'objet magnétique", qui correspond à un groupe de parois

corrélées entre elles.

Dans une tôle à grains orientés, où les grains sont gros, un objet magnétique peut correspondre

ainsi à une seule paroi, alors que dans une tôle à grains non orientés, à grains plus petits, I'objet

magnétique représentera les parois d'un ou de plusieurs grains.

D'autre part, Bertotti a appliqué les résultats des travaux de Williams, Shockley et Kittel [WIL-50]

sur les mouvements des parois à ces objets magnétiques. Williams, Shockley et Kittel ont donné une

expression du champ nécessaire au déplacement d'une paroi, en fonction de la vitesse de variation

du flux local :

H(t)=t" # $n-n

avec : o: conductivitédumatériau

Q : flux local induit par le déplacement de la paroi

G : un coefficient de frottement égal à 0,136 dans le cas d'une paroi simple

Pour les n(t) objets magnétiques actifs, la variation globale de flux est S 
dT(O 

= r(Q.d{') ce quidt dt
entraîne :

He*c(t) = oG s +=qP (Ilt-s)
n(t) dt

S : section du matériau

Hexc: champ " en excès", nécessaire au déplacement des objets magnétiques

Bertotti montre que le nombre d'objets magnétiques actifs est proportionnel au champ d'excitation

où Vg est un paramètre caractéristique du matériau.
V6

69



de calcul très long pour chaque élément, mais aussi une place mémoire considérable, puisqu'il

faudra mémoriser l'état magnétique de chaque élément.

III.2. UNE NOUVETLE APPROCHE DU CALCUL DES PERTES : LA
FONCTION TABULÉE HG,É)

IIl.2.a Présentation

Les modèles les plus élaborés existant actuellement sont donc basés sur l'étude du comportement

du matériau à l'échelle microscopique, et ils ne prennent pas réellement en compte I'inhomogénéité

du champ dans le matériau, qui est un phénomène intervenant à une autre échelle. Or, Ies

grandeurs qui intéressent l'électrotechnicien sont bien celles qui apparaissent à l'échelle

macroscopique, c'est-à-dire, pour une tôle, son induction moyenne B et le champ en surface H. Quel

que soit le modèle utilisé, il faudra donc faire une "intégration" pour obtenir ces valeurs, sauf si on

se place dans le cas restrictif, on I'a vu, où la fréquence est suffisamment faible pour que le champ

soit homogène dans le matériau.

Notre approche du problème est complètement différente et vise à considérer la tôle dans sa

globalité, à l'échelle macroscopique. La méthode d'estimation que nous proposons consiste

simplement à donner une valeur du champ en surface H(t) en fonction de I'induction moyenne B(t)

et de sa dérivée 
uY(') 

= É(,),
dt

H=f(8,É)

La fonction f est déterminée de façon entièrement expérimentale, grâce à un grand nombre de

mesures effecfuées sur cadre Epstein, puis sauvegardée sous forme de tableaux, afin de permettre

son utilisation par un programme de calcul numérique. Les triplets (8,8, H ) forment donc ce que

nous appellerons la surface H(B,É).

Plusieurs remarques s'imposent :

. le choix de É en tant que grandeur caractérisant le matériau n'est pas fortuit, en effet, on

a vu qu'en régime trapézoïdal, les pertes étaient directement liées à É ; on a vu de

même que le champ nécessaire au déplacement d'une paroi est proportionnel à la

variation de flux, ce que Kittel a montré expérimentalement; le terme Ë apparaît de

même dans I'expression des pertes par le modèle de Bertotti (équ. III-9)

La plupart des modèles présentés jusqu'ici visaient à caractériser le matériau à partir

d'un faible nombre de mesures et à représenter ses caractéristiques à partir d'un nombre

restreint de paramètres significatifs. La démarche que nous proposons ici demande au
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+=*(Ho_o)
âIcr,F Nl
-at =a#(Hr'l-P)

gg=Q
dt

pour H(t) > cr et ]cr,p < Is

pour H(0 < B et Jcx,F t -J,

sinon

Ir : aimantationàsaturation

H(t) : champ appliqué à l'échantillon

Ng : nombre d'objets magnétiques présents dans la tôle

Le modèle de Preisach dynamique permet donc de déterminer la somme Ph + P"*s.

III.L.d Conclusion

Nous avons donc présenté ici quelques modèles de matériaux magnétiques. Ces modèles

permettent de déterminer I'induction dans un matériau en fonction du champ appliqué, mais ils

supposent tous que celui-ci est uniforme dans le matériau. Les résultats obtenus par ces modèles

peuvent être satisfaisants, tant qu'on respecte leur domaine d'utilisation, notamment tant que la

fréquence n'est pas trop élevée, de façon à ce que le champ soit bien homogène dans la section de la

tôle.

Cette hypothèse nous semble très restrictive, en effet, il n'est pas rationnel, du point de vue

économique, d'utiliser un matériau trop fin par rapport à la fréquence de fonctionnement. En

pratique, I'épaisseur du matériau n'est donc pas négligeable devant l'épaisseur de peau et la
diffusion intervient. Une étude réalisée au laboratoire [MAH-95] a montré que, si le modèle de

Bertotti était satisfaisant pour des matériaux suffisamment fins, son application à un matériau épais et

perméable (donc à faible épaisseur de peau) comme le Fe 65/100 semi-process était délicate. On sait

en effet qu'à 50 Hz déjà,I'induction n'est plus homogène dans l'épaisseur du matériau. D'après les

résultats de cette étude, I'erreur commise sur I'estimation des pertes est de I0% à 100 Hz et de 20% à

200 Hz pour une induction sinusoïdale de 1,5 T. On peut donc supposer que ce matériau est trop

épais pour que le modèle de Bertotti puisse lui être appliqué.

Des études sont en cours, visant à étendre le domaine d'application des modèles présentés. Une

première approche peut consister à discrétiser le problème dans la profondeur de la tôle, ce qui

revient à traiter un problème 3D et donc augmente considérablement la taille du problème; une

autre approche plus réaliste revient à résoudre le problème de façon analytique, ce qui facilite le

calcul, mais ce au prix d'hypothèses simplificatrices [ROU-96I.La prise en compte des phénomènes

de diffusion risque dans tous les cas de conduire à des temps de calculs prohibitifs. L'application de

tels modèles B(H) dans un logiciel de calcul par éléments finis demanderait non seulement un temps
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Nous reviendrons plus en détail au $ III.3. sur les limites de la méthode et les améliorations

possibles.

III.2.b Mise en æuvre

r Obtention de la surface HG,È)

Pour déterminer expérimentalement I'allure de la surface H(B,B), nous procédons à une série de

mesures sur cadre Epstein, en imposant au matériau une induction triangulaire, de valeur crête

imposée et à fréquence variable. Dans un premier temps, nous imposons donc une induction crête

Bo = 1,8 T, par exemple, pour une fréquence variant de L2,5 Hz à 900 F{2, c'est-à-dire dans un

domaine aussi étendu que le permet notre banc de mesure. L'intérêt d'une induction triangulaire est

d'opérer à B constant; la courbe H(B) ainsi obtenue représente donc la "section" de la surface H(B,É)

a É = +.fi.f. On relève ensuite quelques points sur cette courbe, qui seront stockés dans un tableau.

Nous avons choisi, par exemple, de relever Ies points pour B(t) = 0 T, 0,1 T... jusqu'à 1,7 T (fig. III-8).

Onstockedoncainsidestriplets(8,É,H)pour0<B<'l.,7Tet-6000<ÈS6000T/s.LegrapheIII-9

montre I'allure d'une surface obtenue pont fi = L,7 T. On constate que seules les valeurs de B 2 0

sont représentées et mémorisées, puisqu'on peut obtenir I'autre partie de la surface par symétrie

centrale, car H ( -8, -É ) = - H ( B, É ).

2000

1500

1000

500

0

-500

-1000

-1500

-2000
2 4 6 8 t(ms) 10

Fig. III-8 : Points releaês sur une courbe H(t) en inductiott triangulaire

. Calcul de la valeur de H(8, B)

Le calcul de la valeur de H à partir de B et É est très simple. L'algorithme de calcul consiste

simplement à rechercher dans le tableau H(B,É) les trois points mesurés (BlÉi), 1 < i < 3, Ies plus

proches, puis à retrouver la valeur de H en interpolant par le plan passant par les trois points

(B;È1,H1).

F-
co
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T

2

1,5

1

0,5

0

-0,5
1
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contraire un grand nombre de données. Nous pensons que ceci n'est pas rédhibitoire ; en

effet on manipule aujourd'hui couramment des fichiers informatiques contenant plusieurs

centaines de milliers de caractères. Par ailleurs, la taille mémoire des ordinateurs et des

moyens de stockage continue de croître. D'autre part, cette méthode a été rendue

possible par le fait que nous disposions d'un cadre Epstein piloté par ordinateur, capable

d'effectuer de façon systématique et sans aucune intervention de l'utilisateur un grand

nombre de mesures.

Une des limites de la méthode proposée réside dans le fait suivant : B et B ne suffisent pas à

représenter l'état du matériau. La figure III-7 montre deux cas de répartition du champ dans

l'épaisseur de la tôle pour lesquels on a une même valeur de I'induction moyenne et de sa dérivée,

mais des champs en surface différents. Par conséquent, H n'est pas en réalité une fonction de B et É

au sens mathématique du terme.

Bst

Bse

B

Fig. III-7 : Deux cas de repartition de l'induction B'x) dans l'epaisseur (e) du matériau, donnant une même
ztaleur de I'inductiotx moye,uTe et de sa dérioée, mais un clnnry en nrrface différent.

En effet, on peut constater que Ia fonction H(B,B) n'a pas de "mémoire". Elle donne une valeur

instantanée du champ en fonction des valeurs instantanées de I'induction moyenne et de sa dérivée.

L'histoire magnétique du matériau n'est donc pas prise en compte, on peut en conclure que

I'hystérésis statique sera mal estimée. On verra cependant comment il est possible de limiter cette

erreur. La partie "dymamique" du cycle d'hystérésis sera bien mieux représentée, puisqu'on a vu
que É était un paramètre important pour les pertes dlmamiques.

Au point de vue de la mise en æuvre informatique de la méthode, le fait de ne pas avoir de
"mémoire" a un double avantage :

- d'une part cela signifie que I'on n'aura pas à mémoriser l'état du matériau,

économie de place mémoire pour I'ordinateur, notamment pour une application

par éléments finis,

- d'autre part, on n'aura pas besoin d'initialiser cette mémoire, ce qui évite les

nécessaires pour atteindre un régime permanent, d'où gain de temps.

d'où une

au calcul

itérations
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obtenu à I'irlduction crête Bs. La discontinuité de la

au point de rebroussement.

surface disparaît pour s = Bo, puisqu'on est alors

On voit ici que, même si la fonction H(B,B) n'a pas de "mémoire", elle permet malgré tout de

prendre en compte une partie de I'hystérésis statique, puisque celle-ci est intégrée dans les courbes

H(B) relevées expérimentalement. Cependant, cette hystérésis statique correspond à celle d'un cycle

a Ê = ff, obtenu avec une induction triangulaire. Pour une autre valeur de f induction crête,

I'hystérésis statique sera différente ; de même, si I'induction ne varie pas de façon monotone, comme

c'est le cas lorsque I'on est en présence de cycles mineurs, on commettra une erreur sur I'hystérésis

statique.

'il't'lr

'il.,tl -.--i------.-- .--.-.-.---1.-----.

H(A/m) i i i

a:

l.

l.

.1.\\r'
: . \ . i

i i \"i-.. ,y''::\'-----/-""i""""" """""'i" ""N:v

5 10 15 t(ms) 20
Fig. III-11 : Erreur prlaoquée par Ia discontirutité de Ia surface

Le graphe III-11 montre en exemple l'erreur provoquée par cette discontinuité : on a estimé le

champ H dans le cas d'une induction sinusoidale d'amplitude 0,8 T, à partir d'une surface H(B,B)

établie par des mesures à Ç = 1,8 T. On constate que le champ H estimé présente une discontinuité
lorsque È = 0. Ceci entraî:re une erreur sur la valeur d.es pertes estimée. Lorsque I'induction crête

diminue, I'importance relative de la discontinuité augmente et donc I'erreur aussi. Le graphe III-L2
présente l'évolution de I'erreur sur les pertes en fonction de I'induction crête : on constate que la
précision décroît fortement lorsque I'induction diminue.

Les cycles mineurs posent un problème similaire. Le graphe III-13 montre un exemple de cycle

mineur. Les points A et B du cycle se caractérisent par une même valeur de B et de É ; par
conséquent la méthode d'estimation donnera pour ces deux points la même valeur de H, car
I'histoire du matériau n'est pas prise en compte. On aura d.e même une discontinuité sur H, puisque
à un moment donné, É s'annule pour changer de signe. Le graphe III-14 montre le cycle estimé dans
le cas d'un cycle mineur.
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discontinuité de la surface en

f,ooo
-3000

-2000

Fig.III-9 : Surfoce H(B,B)

III.2.c Particularité de la surface ff(f,É)

L'observation attentive de la surface H@,È) (fig. III-9) montre qu'elle est discontinue en B = 0. Ce

phénomène s'explique facilement : en effet,lorsque B tend vers 0, on est dans des conditions quasi-

statiques. Par conséquent, la courbe H(B) obtenue expérimentalement corrr;pond au cycle guasi-

statique. Selon que É = 0+ ou É = 0-, on se trouvera sur la branche montante ou descendante du

cycle (fig. III-10).

Fig III-L0 : Cycle quasi-statique

deH

B=0,
distinctes, même à très basse fréquence. Ceci se traduit par une

qui représente exactement le cycle d'hystérésis quasi-statique

HI
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Fig. III-12 : Erreur sur I'estimation des,pertes en fonction de I'induction pour différentes fréquences
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Fig. Ill-14 : Erreur contmise lors de l'estinution
d'un cycle mineur

Estimation Mesure

III.2.d Améliorations de la méthode

Afin de mieux prendre en compte la composante du champ due à I'hystérésis quasi-statique, nous
avons décidé d'utiliser plusieurs surfaces H(B,É), obtenues par des mesures toujours en induction
triangulaire, mais avec différentes valeurs de I'induction crête fi. Ceci revient à ajouter un troisième
paramètre et à considérer dorénavant la fonction H@,È,Ê) . Ceci multiplie évidemment le nombre de

données à stocker et de mesures à effectuer. Nous avons donc caractérisé plusieurs surfaces, por-,t fi
variant de 0,2 à 1,8 T par pas de 0,1 T.

La méthode de calcul reste globalement la même, mais on détermine au préalable la valeur crête
de B(t), ce qui permet de choisir la surface H(B,É) h mieux adaptée, c'est-à-dire celle qui a été

mesurée avec une induction crête Ç aussi proche que possible (mais supérieure) à I'induction crête
du signal à estimer. L'erreur sur la valeur de H est ainsi fortement diminuée et l'erreur sur les pertes
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améliorations de la méthode d'estimation conduisent donc à de meilleurs résultats.

III.2.e Résultats obtenus

Nous avons donc caractérisé le matériau Fe 65/1.00 utilisé dans le moteur instrumenté dont nous

avons essayé de mesurer les pertes fer. De par son épaisseur et sa faible résistivité, on a vu que

c'était le matériau qui se prêtait le moins bien à la modélisation même par les modèles les plus
performants, cofiune celui de Bertotti.

Nous avons donc mesuré sur ce matériau plus de 600 cycles d'hystérésis, à des niveaux
d'induction et des fréquences différentes, ce qui représente environ cinq heures de mesure. Ceci a

permis d'établir 17 surfaces H(B,É) représentant une base de données d'environ 300 000 caractères,

les valeurs étant sauvées au format "réel IEEE 8 octets". Nous n'avons pas cherché à optimiser le
nombre de mesures, un fichier de 300 ko représentant à notre avis une taille encore tout à fait
raisonnable. Il est apParu par la suite que le nombre de données stockées était largement suffisant,
certaines données étant même superflues.

Le même matériau a été ensuite caractérisé sous différentes conditions d'excitation : induction
sinusoïdale, Eapézciidale, MLI ou sinusoïdale avec des cycles mineurs, pour différentes fréquences et
niveaux d'induction. Le tableau III-1 récapitule les résultats obtenus. On voit donc que I'erreur sur la
valeur des pertes mesurées est dans la plupart des cas inférieure à 8 !o. Les graphes III-21
représentent quelques-unes des mesures et estimations effecfuées.

L'erreur constatée sur les pertes en MLI provient de la non-prise en compte de la relaxation du
champ. En effet, on a vu que durant les paliers de B(t), c'est-à-dire lorsque B = constante et É = 0, le
champ H en surface se relaxe. Ce phénomène ne peut être pris en compte par I'emploi d'une simple
fonctionH(B,È).
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Fig. III-21 : Cycles ntesurés et estimés plur différentes formes d'ondes
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Excitation fs
(Hz)

Lrduction
tr)

Erreur sur
les pertes

(%)
Excitation fs

(Hz)
Induction

G)

Erreur sur
les pertes

(%)

Sinus 50
1r0
1,5
"1, 

17

3,3
2,2
-1,9

Trapèze
x = 6ms

T, = 4ms

T = 1r5ms

1, = 1ms

50
1r0
L,5
1.7

4,3
1,7

-0r1

100
1,0
1,5
7,7

2,5
0,2
-1,4

50
t,0
l-15

\,7

2,5
0ro
-1,2

200
L,0
115

r,7

0,9
-1,6
-2,8

200
1r0
L15
1,7

-2,3
-5,2
-4,9

400 1r0 -2,r 240 L,0 -8,4
MLI 2,9KFIZ

r=0r5

r=L

r=1

50
1r0
7r5
7,7

12,1
'l'3,1

72.7

MLI 5,8 KHZ
r=0r5

r=1

r=1

50
1,0
1,5
'j.,,7

'l'0,4

1'0,4
6,5

50
1,0
r,5
'/.",7

7,9
6,4
4,5

50
1,0
7,5
7,,7

6,8
5,3
-0,2

200
1r0
7,5
1, 17

L,9
-1,3
-!,4

200
1r0
1,5
\,7

4,3
r,2
-0,2

Tableau III-1
Le parantètre t dans Ie cas d'

: Erreur sur Ia aaleur des pertes estimées
une induction trapézoi'dale représente In durée de la pente.

54
l-
-i

o
=2LL|b

0,1 0,2 0,3 0,4

Fig. III-20 : Erreur sttr l'estimation des pertes en fonction dtt rapport? pou, dffirents
b1-

B5 /81 0',5

niaeaux d'inductiott

On a vu que la faiblesse de la méthode résidait dans la mauvaise prise en compte de I'hystérésis
quasi-statique. L'algorithme de prise en compte des cycles mineurs, décrit au paragraphe précédent
n'est qu'un pis-aller. Il ne peut donner une estimation correcte que pour des cycles mineurs de faible
amplitude. Afin d'illustrer ceci, nous avons effectué des mesures en faisant varier I'amplitude des
cycles mineurs ; Pour cela nous avons imposé au matériau une induction de la forme
B = 81 sin(olt) + 85 cos(Solt), en faisant varier le rapport F (t"r cycles mineurs n'apparaissent que

b1

lorsque ce rapport est supérieur à 0,19 environ). Le graphe III-20 montre I'erreur sur les pertes en
fonction de ce rapport pour des fréquences différentes.
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de vouloir la coupler à un logiciel de calcul par éléments finis. Le calcul en pas à pas dans le temps,

avec prise en compte de la rotation du rotor et éventuellement de la présence des courants dans les

barreaux du rotor devrait permettre d'établir une carte de I'induction dans le moteur puis d'en

déduire les pertes fer.

Mais I'intégration d'une méthode d'estimation des pertes ne va pas sans poser de problèmes

[DUM-93] que nous allons tenter d'énumérer ici:

Nous n'envisageons ici d'implanter la méthode d'estimation qu'en tant que calcul à

posteriori des pertes, une fois que la carte de I'induction B(x, y, t) aura été établie. En

effet, bien que la méthode proposée permette de relier I'induction moyenne B et le

champ en surface H, plusieurs problèmes rendent déIicate son intégration en tant que

modèle H(B) pour le calcul de la répartition de I'induction:

- d'une part, le point de départ dans un calcul par éléments finis est la

connaissance des courants dans les encoches du moteur ; ceux-ci permettent

d'établir le champ H, puis à partir du modèle de matériau, on déduit I'induction

B. On a donc besoin d'un modèle B(H) et non H(B). L'utilisation de la fonction

B(H,É) au lieu de H(B,É) demanderait la connaissance de B et donc un calcul

itératif, dont la convergence n'est pas évidente,

- d'autre part, les améliorations à la méthode présentées au $ III.2.d nécessitent la

connaissance de I'induction sur une période entière.

Par conséquent, la carte de I'induction sera calculée à partir du modèle sommaire déjà

implanté dans le logiciel FLUX2D : une simple courbe B(H). On voit tout de suite la

contradiction : nous envisageons de calculer les pertes à partir d'une carte de I'induction

fausse. Plusieurs faits jouent cependant en notre faveur :

- nous cherchons à calculer les pertes dans un moteur, comportant donc un

entrefer, on peut raisonnablement supposer que cet entrefer jouera un rôle

prépondérant dans la répartition de I'induction, alors que le rôle joué par le

matériau et son hystérésis seront moindres. Ceci ne serait pas le cas dans un

circuit magnétique sans entrefer, corrune un transformateur,

- la courbe B(H) introduite a été mesurée à 50 Hz, donc I'effet de fréquence est en

partie pris en compte. Ceci ne sera pas vrai pour les pulsations de flux à

fréquence élevée.

On peut donc penser que I'induction calculée sera malgré tout proche de I'induction

réelle. Le graphe III-22 montre la comparaison entre les inductions calculées et mesurées

dans une dent du stator, on constate une bonne correspondance. La mesure a été

effectuée sur un stator équipé d'un rotor à encoches non inclinées, afin de ne pas
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Ill.2.l Conclusion

La méthode d'estimation proposée donne donc de bons résultats, même dans des conditions

d'excitation "difficiles", comme la MLL Elle a I'avantage de fonctionner avec un matériau épais, où

I'effet de la diffusion est très sensible, alors que les modèles existants sont en dehors de leur domaine

d'application.

La relativement mauvaise prise en compte de I'hystérésis statique limite son application dans les

basses fréquences (< 20 }{z) où celle-ci devient prépondérante. On peut cependant objecter qu'à

basse fréquence, les pertes fer sont souvent faibles et I'intérêt de leur calcul plus limité.

Pour la même raison, les cycles comportant d'importants cycles mineurs seront mal estimés ; mais

de tels cycles sont finalement peu courants dans les applications classiques de l'électrotechnique et

notamment dans la machine aslmchrone.

Toujours pour la même raison, les cycles polarisés, c'est-à-dire tels que la valeur moyenne de

I'induction n'est pas nulle, pourront êfre mal estimés, puisque I'hystérésis statique intégrée dans les

surfaces H(B,É) correspond à un cycle symétrique, à induction moyenne nulle. Ce type d'induction,

Par contre, peut se rencontrer par exemple dans les machines à réluctance variable [HOA-95]. On

peut imaginer comme solution à ce problème de caractériser des surfaces avec une induction variant

de0à*Çlpt.ttOtquede-Ça*Ç;.L'urr"r,oissementducad.reEpsteinutiliséicin'étantpasadapté

à la mesure de cycles polarisés, nous n'avons pas fait de mesures.

Enfin, la méthode d'estimation proposée ne s'applique qu'aux régimes permanents, mais le calcul

des pertes en régime transitoire n'a souvent que peu d'intérêt dans Ie cas d'une machine tournante.

Notons enfin que nous n'avons appliqué, faute de temps, cette méthode qu'à la tôle Fe 65/100.

Cette méthode devrait être mal adaptée à des matériaux fins tels que le FeSi L5/L0O utilisés à basse

fréquence, car dans ce cas, les pertes issues de l'hystérésis statique sont prépondérantes.

III.3. APPLICATION DE LA MÉTHODE DANS UN LOGICIEL DE CALCUL
PAR ÉLÉMENTS FINIS

III.3.a Intérêt et limites

On a vu dans les chapitres précédents qu'une méthode simple d'estimation des pertes fer au

stator d'une machine asynchrone consistait à la décomposer en deux parties : dents et culasse. Cette

méthode peut conduire à des résultats acceptables. Cependant, les logiciels de calcul par éléments

finis sont désormais des outils de calcul très puissants ; ils permettent de prendre en compte d.e

nombreux phénomènes (rotation du rotor, influence de la géométrie...) et sont très souples
d'utilisation. Notre méthode d'estimation des pertes étant entièrement numérique, il paraît naturel
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. Prise en compte de I'orientation du champ

La passage d'une simple estimation "unidirectionnelle" du type présenté

estimation dans un modèle bidimensionnel pose en fait deux types de problèmes

d'une part, il existe des champs tournants, on I'a vu,

d'autre part, même dans les cas où I'induction est

dents, elle peut prendre n'importe quelle direction et

et Bt.

S III.2.e, à une

unidirectionnelle, comme dans les

comporte donc des composantes Brç

La méthode la plus simple qui vrent immédiatement à I'esprit pour prendre en compte l'e11et2D,

consiste à calculer les pertes selon les directions 01 et Oy et à en faire la sonune :

P=P(B*)+P(By) (trr-16)

On sait que, dans le cas de champs tournants, cette approximation peut être valable à condition

que I'induction ne soit pas trop forte, du moins dans le cas d'un matériau non orienté. Cependant,

dans le cas où I'induction est unidirectionnelle, mais non orientée selon les axes 01 ou Ou, cette

méthode peut entraîner des erreurs.

La figure III-23 montre en exemple un cas

où I'induction, unidirectionnelle, est dirigée à

45o par rapport aux axes O* et Oy ; on a donc

B*(t) = By(t) = ry ; les pertes estimées sont
!2

alors :

Fig. III-23 : Inductiott à 45"
P = P(B*) +

Donc, sauf si on considère que les pertes sont de la forme aBz

approximatiofl, on commettra une erreur sur les pertes.

Pour éviter cette source d'erreur, on "réoriente" donc, élément par élément, les axes sur lesquels

on projettera le vecteur É1t;. L'ulgo.ithme de réorientation est le suivant (figure III-24):

. on recherche le vecteur B(k^t) ayant la plus

grande norme,

o sa direction donne I'axe O*', Oy' étant la

perpendiculaire.

o on décompose les pertes suivant ces deux

axes, en projetant sur ces axes les vecteurs

B(kAt) :

-i

Fig. III-24 : Vecteurs B(t)

P(By) -2t(#ÉPrn)

(Steinmetz), c€ qui n'est qu'une

B(3^t)...
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moyenner I'effet des encoches rotoriques lorsqu'on utilise le bobinage de mesure situé

autour d'une dent du stator et qui occupe toute la longueur de celui-ci.

2

1,5

1

0,5

0

Calcul
- Mesure

o 2 4 6 8116s1 10

Fig. III-22 : Contparaison entre I'indttction mesurée et caludée dans une dent du stator

Un autre problème qui se pose pour le calcul des pertes dans une machine est que la

méthode d'estimation proposée donne les pertes en régime d'induction unidirectionnelle,

comme dans un cadre Epstein. Or, on sait que des champs tournants prennent naissance

dans certaines parties du moteur et notamment dans la culasse. Les mécanismes

d'aimantation et donc de pertes étant différents en champ tournant, nous ne pourrons

évaluer ce type de pertes.

Enfin, bien que constituées de matériau dit "non orienté", les tôles présentent une

anisotropie parasite due notamment au laminage. Cette anisotropie ne sera absolument

pas prise en compte. Cependant, les surfaces H(B,B) ayant été établies sur des

échantillons longs et travers (par rapport à la direction de laminage), elles correspondent

donc à une caractéristique moyenne ; dans le moteur on peut supposer que les effets de

I'anisotropie sont moyennés de la même façon.

III.3.b Implantation de la méthode dans le logiciel FLUX2D

La méthode d'estimation des pertes a donc été implantée dans le module post-processeur de

FLUX2D. Pour chaque élément, on connaît les inductions B*(t) et By(t) ainsi que leurs dérivées ti"1t;

et Éy(0. Ces inductions sont calculées au barycentre de l'élément. La méthode d'estimation donne

donc une valeur de pertes pour chaque élément correspondant à une densité de puissance exprimée

en W/kg. On doit donc multiplier cette valeur par la surface de l'élément, la profondeur du moteur

et la masse volumique du matériau pour avoir la puissance dissipée dans l'élément. La somme des

puissances dissipées dans chaque élément donne les pertes.
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découpage, effet des contraintes, effets de bords non pris en compte par la modélisation 2D, etc...

Une étude détaillée serait nécessaire pour expliquer la cause des écarts constatés, mais elle risque de

s'avérer délicate.

Notons d'autre part que les termes de pertes mesurées au rotor et au stator n'ont pas exactement

la même signification pour les valeurs simulées et mesurées. En effet, pour ces dernières, le terme

de pertes au rotor comprend. toutes les pertes par pulsation, quelle que soit leur localisation, alors

que la simulation donne uniquement les pertes localisées dans la partie du moteur étudiée.

L'application de la méthode d'estimation au rotor est plus risquée; en effet, on a vu que les pertes

au rotor sont dues à des pulsations à haute fréquence. Ces pulsations engendrent des courants

induits qui s'opposent à la variation de flux. On peut donc penser que la répartition réelle des lignes

de flux n'est pas tout à fait identique à celle calculée. D'autre part, les oscillations du flux à la surface

du rotor au synchronisme sont ici décomposées en deux termes : une composante radiale qui a la

forme d'une induction continue sur laquelle se superposent des oscillations rapides du flux, et une

composante tangentielle où le flux est alternatif à valeur moyenne nulle. Or on a vu que la méthode

d'estimation n'a pas été vérifiée pour des variations d'induction non symétriques. Il est donc

probable que I'on commet une erreur sur I'estimation de la première composante. Pour éviter cela,

on peut faire tourner le rotor à une vitesse différente du synchronisme.

De plus, des problèmes de calcul numérique peuvent se poser : la méthode d'estimation réclame

en effet la connaissance de Ia dérivée de l'induction B(t) et le calcul de dérivée peut entraùrer des

erreurs si on ne dispose d'un nombre de points suffisant par période. Dans notre cas, nous avons

calculé 100 pas de temps pour une demi-période, ce qui donne un peu plus de 8 points par période à

1200F{2.

Enfin, il ne faut pas oublier que ces pertes sont très localisées à la surface du rotor, or celle-ci a

subi un usinage, et ses propriétés magnétiques ont été dégradées.

Les résultats obtenus au rotor sont toutefois tout à fait acceptables, compte tenu des limites

évoquées ci-dessus.

Si l'écart entre les pertes mesurées et estimées au rotor est relativement important (de 30% à 73%

d'erreur), d'autres mesures effectuées sur des rotors de même type mais réalisés dans des conditions

légèrement différentes ont donné des résultats bien plus proches des estimations, ce qui montre la

sensibilité de ce type de pertes.

r Estimation des pertes en MLI

Le calcul des pertes en alimentation MLI par modélisation semble pour l'instant hors de portée.

En effet, la modélisation du moteur telle que nous l'avions effectuée jusqu'à présent est basée sur la

connaissance du courant dans les encoches. En alimentation de tension sinusoïdale, celui-ci est très
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Fig. III-25 : Densité de pertes au stator
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Fig"III-26 : Dansité de pertes au rotor

que les estimations Epstein obtenues avec les formes d'onde réelles. Ces résultats confirment donc
l'intérêt de la méthode proposée. L'erreur par rapport aux pertes mesurées varie d.e 7L% à29% selon

le niveau d'induction; en valeur absolue, I'erreur commise ne dépasse pas 15 W pour le moteur. On
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proche de la sinusoïde, du fait du rôle important joué par I'entrefer. Par contre, en MLI, la forme du

courant est plus complexe. On peut simuler une alimentation en tension du moteur en couplant le

modèle à un circuit électrique représentant la résistance du bobinage statorique et I'impédance des

têtes de bobines, à condition bien entendu de disposer d'un modèle valable à haute fréquence. Dans

tous les cas, la prise en compte correcte de la MLI demanderait le calcul d'un grand nombre de pas

de temps, donc un temps de calcul èt une place mémoire considérables.

Une approche plus simple pourrait consister à utiliser la remarque faite au S I.2.f : les pertes en

MLI sont comprises entre les pertes en sinus et en trapèze. On peut donner une valeur aux pertes en

MLI en employant une relation de la forme :

PVtft - cr Psinus + B Ptrapèze (trr-16)

Les coefficients cr et B dépendent de la fréquence de hachage, et peuvent être déduits de la courbe

présentée sur le graphel-2}. On estime ainsi dans le cas du Fe 65/100, pour une MLI à 2,9 kHz:. a=

0,35etÊ=0,65.

Nous avons par la suite modélisé le moteur alimenté en courant trapézoïdal, ce qui doit conduire

à une induction quasi-tnpézoidale elle aussi. La pente du trapèze a été choisie pour correspondre au

trapèze équivalent d'une MLI comme expliqué au paragraphe I.2.b. Le calcul a été effectué pour les

cas de fonctionnement : 50, 75 et 100% du flux nominal. Le tableau III-3 donne les résultats obtenus.

L'écart observé reste important. Cependant, on peut I'expliquer en remarquant que cette méthode ne

permet pas de prendre en compte I'augmentation des pertes due à la déformation du signal MLI

dans les conditions réelles de fonctionnement décrite au $ I.3.c.

Flux / Flux nominal 50% 75% 100%

Paramètre de modulation r 0r5 0,75 1

Temps de montée du trapèze équivalent (ms) 3,18 4,78 6,37

PTraoè2s câlculées (W) 31 59 108

PVlt déduites d'après la relation III-16 (W) 27 54 106

Pult mesurées (W) 48 76 135

Tableau III-3 : Estinmtion des pertes au stator en MLI

III.4. CONCLUSION

La méthode d'estimation des pertes présentée ici nous semble bien adaptée au problème qui nous

intéresse : le calcul des pertes fer d'une machine tournante. En effet, cette méthode donne des

résultats acceptables en onde déformée, à induction élevée, et à des fréquences relativement
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Dans le cas d'un champ unidirectionnel, ceci permettra de retrouver la bonne valeur des pertes,
puisqu'on aura alors Bx'= B et Bu'= 9.

III.3.c Résultats obtenus

Nous avons repris la géométrie et le maillage du moteur utilisés au chapitre II pour déterminer
I'importance des pulsations de flux, puis nous avons simulé le fonctionnement moteur à rotor sans

aluminium tournant au synchronisme, pour différents niveaux d'induction. pour cela, nous avons
adapté I'intensité du courant dans les encoches afin de retrouver la bonne valeur de I'induction d.ans

les dents. En effet, si à haute induction on retrouve bien par la simulation le flux mesuré lorsqu'on
impose le courant mesuré, ceci n'est plus tout à fait vrai à induction plus faible, du fait de I'erreur
commise par FLUX2D sur la fonction B(H), qui est interpolée par une courbe spline du troisième
ordre. Après ajustement des courants, on vérifie bien que I'induction dans la culasse correspond elle
aussi à l'induction effectivement mesurée par les bobinages de mesure.

Le calcul des pertes fer a été ensuite effectué au stator et au rotor. Le tableau III-2 donne les
résultats obtenus et la comparaison avec les estimations et mesures effectuées d.ans les chapitres
précédents. Les graphes III-25 et III-26 montrent la densité de pertes estimée au stator et au rotor
lorsque le moteur fonctionne à la tension nominale.

Stator Rotor

Flux / Flux nominal s0% 75% rc}% s0% 75% 70a %

Mesure 28 59 L17 15 34 60

Estimation Epstein
(d.plès mesures en sinus pur)

22
- 21%

48
-19%

85
- 27%

Estimation Epstein
(d'après formes d'olde réeltes)

21
- 25%

47
- 20%

90
- 23%

Estimation FLUXZD 2A
- 29%

45
- 24%

103
- 12%

23
+ 53%

59
+ 73%

7B
+ 30%

Tablenu lll-2 : Conryaraison des différentes méthodes d'estimation des pertes (exprimées en W), et êcart par
rapport aux aaleurs mesurées

Les pertes estimées restent inférieures aux pertes mesurées.

On constate donc que les pertes estimées par simulation au stator sont du même ordre que les

pertes estimées d'après les mesures Epstein. A haute induction, les résultats sont même meilleurs
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élevées; ceci permet d'approdrer les pertes dans des cas réels de fonctionnement et même d'avoir

accès aux pertes par pulsation qui se produisent dans certaines parties limitées du moteur.

D'autre part, cette méthode ne fait pas appel à une décomposition harmonique du signal, qu'on

ne peut justifier dans le cas de matériaux non linéaires, mais utilise un paramètre plus significatif :

qg Enfin, le calcul numérique est simple et rapide, ce qui a permis de l'implanter dans un
dt

logiciel de calcul par éléments finis.

Cependant, le passage d'une méthode d'estimation en induction unidirectionnelle sur cadre

Epstein à la modélisation 2D d'un moteur n'est pas évidente, et nous avons dû faire plusieurs

hypothèses simplificatrices. L'anisotropie du matériau et les pertes spécifiques aux champs toumants

n'ont été qu'approximativement prises en compte. De même,la carte de I'induction dans le moteur a

été établie d'après un modèle de matériau magnétique B(H) sommaire, et n'est donc pas exacte.

D'autre part, le passage de la modélisation 2D au cas du moteur réel représente un "saut" encore

plus important, et aux phénomènes purement 3D (effets de bord, des têtes de bobinages...) viennent

se rajouter I'influence des diverses contraintes subies par le matériau ainsi que diverses

imperfections : variations de I'entrefer (qui ne mesure que 0,25 mm dans notre cas), excentrements,

etc... Dans ces conditions;'obtenir une valeur des pertes au stator avec une précision de 10 à 30%

nous semble raisonnable.

En ce qui concerne la méthode d'estimation des pertes, il reste encore beaucoup à faire,

notamment l'étude des inductions polarisées, ainsi que la caractérisation et la validation sur d'autres

matériaux.

9L



CONCLUSION GENERALE

L'étude du comportement de différents types de matériaux magnétiques soumis à des excitations

à modulation de largeur d'impulsion a montré que la résistivité et l'épaisseur du matériau étaient

deux paramètres influents sur I'augmentation des pertes.

Deux paramètres essentiels de la MLI ont été étudiés : la fréquence de hachage et le paramètre de

modulation. Alors que I'augmentation de la fréquence de hachage n'apporte plus beaucoup de gain

sur les pertes au delà d'un certain seuil, le paramètre de modulation est un paramètre plus sensible.

Lorsqu'il est proche de 1., les pertes en MLI sont sensiblement les mêmes qu'en sinus, mais elles

augmentent en raison inverse de ce paramètre et peuvent donc dépasser de beaucoup les pertes en

sinus. La comparaison avec les pertes en induction trapézoïdale montre d'autre part que celles-ci

majorent les pertes en MLI, alors que les pertes en sinus les minorent.

L'emploi d'un moteur instrumenté a permis de montrer que dans les conditions réelles de

fonctionnement, la variation de flux dans les différentes parties du moteur en alimentation MLI est

difficile à prévoir car elle est très déformée en certains points, par rapport au signal théorique. La

nature non linéaire et hystérétique des matériaux magnétiques les rend très sensibles à cette

déformation qui entraîne des pertes supplémentaires considérables. Ceci rend difficile la
prédétermination des pertes en MLL

Afin de valider I'estimation des pertes obtenues par la simple caractérisation de tôles sur cadre

Epstein, nous nous sorunes attachés à mesurer directement les pertes d'un moteur alimenté en MLI.

I1 est apparu alors que la méthode standardisée de mesure des pertes fer n'était pas assez précise, car

elle prend en compte d'autres sources de pertes que nous avons essayé par ailleurs de localiser.

L'utilisaiion d'une méthode de mesure plus précise, déjà ancienne, mais quelque peu tombée dans

I'oubli a permis d'améliorer la mesure de la valeur des pertes fer au stator.

Cependant,la solution la plus simple pour la prédétermination des pertes fer d'une machine reste

à notre avis I'emploi de logiciels de calcul par éléments finis. Nous nous sommes donc efforcés de

mettre au point une méthode simple et rapide d'estimatiory basée sur la caractérisation du matériau

dans un large domaine d'inductions et de fréquences. Ceci a été rendu possible par I'emploi massif

de I'informatique tant au niveau du stockage que de I'acquisition et du traitement des données. Les

premiers résultats obtenus sont encourageants, mais il reste cependant beaucoup à faire, en ce qui

concerne Ia validation de cette méthode. Il faudrait en particulier envisager de caractériser d'autres

matériaux, d'appliquer la méthode d'estimation à d'autres structures de machines, de vérifier sa

sensibilité à de nombreux paramètres.
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ANNEXE I:
nÉsorurroN pE r'ÉeuATroN DE LA DTFFUSToN DANS

L'HYPorHÈss pa LINÉAIRE

L'équation de la diffusion:

prn .. -aB ^
3*z 

-tlao n =u

admet des solutions de la forme : B(x,t) = [ scrX + Êt sin (cr'x + p't)

âFl
on dériver # =ABgax+gtsin(o'x+ B't) +Ap'"ax+Btcos (a'x+ B't)

ôtBdemême: ff =As2"crx+Êt sin(a'x+p't)+2Acxc,'eoxcos(a'x+B't) -Ao,2uax+Btsin(c'x+B't)

L'induction en surface est : B, sin (rtlt + g)

on a donc : B tft) = Bs sin (art + q) =+ B - 0 et B' = @

(e : épaisseur de la tôle)

fæ-c.'2-lraop-o
=J{

t2o.u'-FaoB'-0

onendéduit: cr-cx,'=*

les solutions sont de la forme : B(x, t) = { sox sin (olt + ax) + B e- ax sin (cot - ax)

par symétrie : B(x, t) = BG x, t) + A = B

donc : B(x, t) = d [scr'x sin (ot + crx) + e-cx sin (ot - dx)]

= { [scr'x 
(1 + i) rit'r (<rlt) - scxx (1 - i) sin (oD] = 2 A ch ((1 + i) ax) sin (cot)

B (- ? ,)- zA ch ((1 + i) cr 
f) si" (o*) - Bs sin (ror) (1)

Calculons I'induction moyenne dans l'épaisseur de la tôte B

n"e

E(,) =:l: r,.,t) dx=?sin(or, I:
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ANNEXE II:
MESURE DES HARMONIQUES DU CHAMP PAR UN BOBINAGE

AU ROTOR

' Influence de la largeur et de I'inclinaison des bobines de mesure :

Le champ tournant est de la forme :

B - Bs sin (ort + k0)

Bo sin [r, + ke)

esuré est :

*ot

Le flux m

t

ô - f'l f;"r 
J' 

[""
,r{ dx=+l: 

[.",[.,,.u;02+*,] 
-cos[.,,,*o;,,]] o.

= +,," [- ]J J',, [,, 
* uËr, . +J o. = *î .," 

[- +J,," [- ?J,,n [,, 
. + . -?J

La tension mesurée est:

a, = * # (N : nombre de spires du bobinage de mesure)

donc : si0r=0: B0= UK

o Champ dans I'entrefer:

B=[B1cos(<ot+pO)+85cos(-Solt+p0)+87cos(zot+pO)+...][ao+cncos(n0)+c2ncos(2n0)+...]

Le premier terme correspond au champ tournant créé au stator, le second. à la modulation due aux n
dents.

ZrLNa,sin(tT)

,/l\/\/r\,7

\e I\ t/
\--7

''(u?)

e2

t'l
r)

k2

F

U

in4rLNcos
Bo
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E(q =
Sh

+sin('I [at*
(t*i)cr

lzt-t-

J.t
2

?A.I\
;srntotj

2sh[(t.,) *]
(t*i)o

D'après (1) :

conune : .rr[[r + i) *J =

ona:

u(l 
+i)x -.-(t +i)x 

cos x sh x + i sin x ch xre=
Itn[rr+i).] l=

et:

donc

et ars(E) = ars(u,) -î.*,-(H#)

avec : ([=

Cette relation permet donc de retrouver I'induction en surface à partir de I'induction moyenne et

inversément.

2 ,2
COS X SN

.ortxch2x+sin2xsh2x
ch 2x - cos 2x

ch 2x + cos 2x

ch cxe - cos CIe

ch ge + cos cxe
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ANNEXE II:
MESURE DES HARMONIQUES DU CHAMP PAR UN BOBTNAGE

AU ROTOR

. Influence de la largeur et de I'inclinaison des bobines de mesure :

Le champ tournant est de la forme :

B - Be sin (ort + k0)

Bo sin [t, + ke) r d0 dx = + l: [.", [,, 
* u; oz + ur,) - cos 

[,, 
* o; r,l o,.

esuré est :

*ot

Le flux m

f 'I r],,, I lll-
N = 

JO U:,'
L"

e

tot

;t:

de

,( ,

t

ES

e(

in

r€

)ft

ee

ùr

L

S

I

rré

ml

)r'
,lJ,

esu

nor

er

T

m

d:

1m

N:

[-

ontol

(

- sln

tensi

,dQ
'dt

nc:

U

0r
+ tfe,.+l .. = ff ,i" 

[r. ]1,i, [r. ?],i" [', 
. + . -?]

spires du bobinage de mesure)

k

La te

=N9

do si0r-0: Bg=

o Champ dans I'entrefer:

B=[Brcos(cot+p0)+85cos(-Scot+p0)+87cos(7rot+pO)+...][aO+dncos(n0)+d2ncos(2n0)+...]

Le premier terme correspond au champ toumant créé au stator, le second à la modulation due aux n

dents.

UK

al sin2rLN (-ï)

XIe\;2 \./

\o I
\ 1/
\--l

\/

sin(-?)

02

qt
2)

k2

F

U

in rLNcos
Bo=
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développe :

()
ao 

{nt 
cos (rot+po) +8, cos (-sort+pe) +8, cos (zax+or) . ...1

, , ^. I 81 [cos (ot+(p+n)O)+ cos(rot+(p-n)0)] +Bs [cos (-5rit+(p+n)0) +c
* i o" I . _ 

'*É, i.* l/ri'.ô'.ïje) . cos (7cot+(p-ir)e)l + ... 
os Gsot+(P-n)e)l 

)
. .r / 81fcos (or+(p+2n)e)+ cos(ot+(p-2n)0)] +Bs fcos (_5rot+(p+2n)
* î ornl - .n, t.* izâi'.Çîzï1et * cos (7cot+1/â")0f] :t"t 

(-sot+(P-2n)e)l 

)

On passe dans le repère du rotor : 0 = - a! + g,

(p
B'= oo 

{ 
a, .o, (ne 

J 
+nu cos [-eo*+peJ +8, cos (eolt*pe) + ...]

. r ,- { 
nr 

fàos (-ff 't*1p*''1t].,-*'(Ë:,:10*,1 )] i::t.* (t:_1 
A:"r+n)o')+cos 

((-6 + n1o,t+(p-^)"I 
\*io. f +Bzlcos((a-a1or+1p+n)e)+cos((6iË)ot+(p_n)e,)]+... - ," 

I
, IB,l'o' 

(-f 't*to*t"lt ).,*{T c,*+1p-znvel)] *Bri.o, (ir - pl'"if+2n)0')+cos (r-e * }l,ti1p-z"ye,)l )* i or" I +Bz 
lcos (to - 

f,gr,rt*tp+2n)e') 
* .o, ({s + 

})ot+{p_zn)e,)] 
+ ... ' 

I

B' = cr. 

{4, 
*, (ne') +n', cos [pgJ cos (o<ot+,r.) . ...] . 

"" {u, 
*404 *, [-* ,, * "r,l * ...], , J I lP ) 

J

* o^ 
{u, cos(pe') .o, f:l ', . ^r,l 

. ...}t \p ) 
J

Dans notre cas, P - 2 et n = 48, on retrouve donc sur le rotor les harmoniques 6, 24, 4g, mais
LB, 30, 42 et 54.

On

B_

o Mesures sur le bobinage :

On en déduit la valeur

tension mesurée :

( dans notre cas : N - !, o,= #, or=0, ,=#rl

a

AUSSl

de I'harmonique 24 de I'induction en fonction de I'harmonique 24 de la

n

-
2 r/2

tr..
B^. = 

.t
t* lLt.r'J

donc :

on déduit de même :
Un, IT

Bn, lLtl 2

I
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Éruon DES PtsRTES ul,cxÉuOurS SUPPPÉMENTAIRES DAI\s.LES
II{lcHINEs ffi ÂIIMENTÉES PAR OIYDULET]R A

MODT'II\TTON DE I,ARGBTTR D'IMPT]LSION

La banalisation de l'emploi dbnduleurs à Modulation de Largeur d'Impnrlsion pour l'alimentation des

*uJni"Jr asp"Uronedrend indispensable l'étude de_s,polés-magnétiques supplén9nt1irys,-ql'11
ensendrent. L'influence des paramètres principaux de la-lvIII fréquence de hachage etparamètre-de

mddulation est étudiée,gâcéun banc de mesure de type cadre Epsæin spéc-ialement adaptÉ. L:mp,loi
d'un moteur instrumentéde 4 kW pennet dbbserver les formes d'ondes réellement-p_Ésenæs dans les

aife;ànæs parties du circuit magnétiçre, et de mo-nûer-que la déformatioa du signal MLI entralne une

fotæ arterfiffiio" des peræs dagnéiiqrias. Le calcul Oés pertes totales du moteur à partirdes formes

d'ondesielevées révèldqu'il existe un écart important avec les pe-ræs-fer mesuÉes Par fl nfth$.
standardisée, car celle-cf ne permet pas une dééomposition défiillée des pertes. Une méthode plus
pte.iré 

"ii 
donc proposê. iependait, I'amélioratiôn du calcul des pertes fel Passe 3uss,i gg 1n3

ireilleure prise ei coinpte de lâ géométrie et des phénomènes-Joc3ux,.9ue.seule une simulation par

éléments finis perm"t à'approcÈer. Une méthodé o4gin?le d-'gstlnaliôn des- pertes basée sur une

caracterisaii* ineuUUt" du matériau dans un large doinaine dTnductions et a" téqo".*es est.donc
présentée. Cettdméthode permet de retrouver les èycles-d'hystérÇsis- dpamiques dans des conditions
à'excitation quelconques. glte a été associée au lbgiciel de calcul par éléments finis FLLIX2D et

"pptiq"ee 
à.rêe succËs au calcul des pertes magnéîiques dans le slator et le rotor d'une machine

asymchrone

Mors-clés: MoTEUR ASYNCHRONE, MODÉLISATION, ONDI.TLELJR, nYSIÉBÉ-qq,
MODULATION DE LARGEUR D'IMPULSION, TOLES MAGNETIQUES,
PERTES FER, INDUCTION NON SINUSOIDALE.

STTJDY OX'ADDITIONAL IT,IAGNETIC LOSSES IN INDUCTTON MOTOR'S
ST]PPLIED BY PT]LSE IryIDTII MODI]LATION IIYVERTERS

Pulse Width Modulation inverters ane no\p widely used for supplying inductioq machines. A better
understanding of the additional magnetic losses ihey generatais iheiefore needed..Influence of-the
main parameËrs of P\44vI signals (àhopping frequericf and qodulation parameter) has been sndied
thanki to a special measureàent bench, based ôn a sfociat Epsæin frame. The use of a test motor
equipped with search coils allowed comparison betweei theoretical and real waveforms in the different
pârtô'of the staror. This proved thaf the distortion of the PWM siæal was the reason for a
ôonsiderable increase of Ëagnetic losses. Calculation of total motor lôsses using the lravefo.rms
measued showed a significan:t difference with iron losses directly measured wj-th stan$rd procedure,
because this procednràdoes not allow a detailed decompositign-of thg originof losses. A more precise

method led io a better estimation of stator losses. Nèvertheless, improving iron loss calculation
requires taking inûo account the influence of the gæmety and local.phenomena- 9ny I finite element
méAoO can give such information, that is why we pmopose an original way of estimating iro.n losses.

This entirely-digital method is based on a preliminary characærization of the material, ip a wide ra'nge

of fr'equencies ina inauctions. This method allows t[e calculation of dynamic hysteresis cycles uqdel
distortbd excitation. It has been irylemenæd in FLLDOD,a finite element softwate, and then applied
to the calculation of iron losse,s in the stator and the rotor of an induction machine.

Keywords:
!-

INDUCTION MOTOR, MODELLING, INVERTER, HYSTERESIS, PI.JLSE
WIDTH MOD{JLATION, MAGNETIC MATERIAI-S, IRON LOSSES, NON

,i{ SINUSOIDAL INDUCTTON

z1
J

\
rar

LC<


