
Thèse de Doctorat

é c o l e  d o c t o r a l e s c i e n c e s  p o u r  l ’ i n g é n i e u r  e t  m i c r o t e c h n i q u e s

U N I V E R S I T É  D E  F R A N C H E - C O M T É

THÈSE présentée par

Patrice Koffi CHETANGNY
pour obtenir le

Grade de Docteur de
l’Université de Franche-Comté

Spécialité : Génie Electrique

Calcul des pertes magnétiques par courants de Foucault
dans les aimants permanents des MSAP

Unité de Recherche :
Femto-ST Energie

Soutenue publiquement le 27 Mars 2017 devant le Jury composé de :

Pr. Mounaïm Tounzi Rapporteur Université de Lille1
MCF HDR Thierry Lubin Rapporteur Université de Lorraine
Pr. Claude Marchand Président Université de Paris-Saclay
Pr Christophe Espanet Directeur Université de Franche-Comté
MCF Frédéric Dubas Examinateur Université de Franche-Comté
Pr. Antoine Vianou Co-directeur Université d’Abomey-Calavi, Bénin
MCF Sossou Houndedako Examinateur Université d’Abomey-Calavi, Bénin

N◦ 0 0 0

patrice.chetangny
Machine à écrire
Invité





Remerciements

Le présent travail a été effectué au Département ÉNERGIE de l’Institut FEMTO-ST
(Franche-Comté Électronique Mécanique, Thermique et Optique-Sciences et Technologies),
Unité de recherche CNRS UMR 6174. Ce travail a été effectué sous la double responsa-
bilité de Antoine VIANOU, professeur à l’Université d’Abomey-Calavi et de Christophe
ESPANET, professeur à l’Université de Bourgogne Franche-Comté en tant que directeurs
de thèse puis de Sossou HOUNDEDAKO, maître de conférence à l’Université d’Abomey-
Calavi et Frédéric DUBAS, maître de conférence à l’Université de Bourgogne Franche-
Comté en tant qu’encadrants. Je tiens à leur exprimer ma reconnaissance pour la confiance
qu’ils m’ont accordée pendant mon doctorat et pour l’intérêt qu’ils ont constamment porté
à mes travaux. Un infini merci à mon directeur de thèse Christophe Espanet pour ses qua-
lités tant scientifiques que humaines.

Je suis très sensible à l’honneur que m’a fait Monsieur Claude Marchand, professeur à
l’Université de Paris-Saclay de présider la commission d’examen.

Je remercie très chaleureusement Monsieur Mounaïm TOUNZI, professeur à l’Université
de Lille1 et Monsieur Thierry LUBIN, maître de conférence habilité à diriger des recherches
à l’Université de Lorraine, pour avoir examiné avec beaucoup d’attention mon mémoire
de thèse.

Je voudrais associer à ces remerciements toutes les personnes qui ont contribué de près
ou de loin à ce travail. A ce jeu, il est impossible de ne pas oublier des noms. Je voudrais
présenter d’avance mes excuses à ceux qui pourraient alors subir les affres de l’oubli.
Je pense bien évidemment à François Lanzetta, le directeur du Département Energie du
laboratoire FEMTO-ST, pour m’avoir accueilli au sein du laboratoire. Je pense aussi à
Isabelle Christen, pour ses aides précieuses. Je remercie également Laurent Callegari, Steve
Djetel, pour leur aide et soutien et avec qui j’ai eu des échanges durant ma thèse.

Je remercie aussi chaleureusement les chercheurs du Laboratoire Power Electronics, Ma-
chines and Control (PEMC) de l’Université de Nottingham, pour leurs formidable accueil,
leur disponibilité et expérience partagée, merci à Tahar HAMITI, Smail MEZANI, Puvan,
Emanuel et Anthony.

Je remercie aussi très chaleureusement Marc et Gaelle STRUBEL de même que Marie-
pierre BAREY pour leurs amitiés. Je n’oublie pas Marilyne MIGAN et Gisèle AISSOUN
pour leurs aides précieuses.

Enfin, pour conclure, une thèse c’est aussi, de nombreux cafés, barbecues, pots en tous

i



ii

genres, pauses-déjeuné et conversations au détour d’un couloir, aussi je tiens à saluer tous
ces gens (enseignants, chercheurs, employés, doctorants, stagiaires, etc.) qui sont la vie
du Département Energie et avec qui j’ai partagé les années de ma thèse : Isabelle, Bruno,
Amine, Aymen, Hakim, Kader, Mathieu, Laurent, Sofiane, Sylvie, Valérie, Magalie, Yacine,
Mohamed, François, Philippe, Jean-Elisé, Pierre, Nicolas, Anthony, Youcef, Emna.

A ma Mère Rufine, et mon feu Père Adrien,
mes frères et soeurs Pierre, Irène,
Antoine, Antoinette, et Apoline

A toi mon épouse Rachelle
et aux filles Shanelle, Emeraude, et Esmeralde,
merci pour tout.



Sommaire

Remerciements i

Table des matières iii

Liste des Figures vi

Liste des Tableaux xiii

Glossaire xv

Résumé xix

Introduction Générale 1

1 État de l’art 5

1.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 5

1.2 Quelques notions de magnétisme . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 9

1.2.1 Propriétés magnétiques des matériaux conducteurs . . . . . . . . . . 9

1.2.2 Pertes dans les matériaux ferromagnétiques . . . . . . . . . . . . . . 10

1.2.2.1 Les pertes par hystérésis . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 10

1.2.2.2 Les pertes par courants induits . . . . . . . . . . . . . . . . 11

1.2.2.3 Les pertes excédentaires . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 12

1.2.2.4 Aimant permanent et stabilité . . . . . . . . . . . . . . . . 12

1.3 Origine des courants de Foucault . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 14

1.4 Méthodes de calcul des pertes par courant de Foucault . . . . . . . . . . . 15

1.4.1 Méthode analytique 2D . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16

1.4.1.1 Coordonnées polaires . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16

1.4.1.2 Coordonnées cartésiennes . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16

iii



iv SOMMAIRE

1.4.2 Méthode par éléments finis . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16

1.4.2.1 En 2D . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16

1.4.2.2 En 3D . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 17

1.4.3 Méthodes analytiques couplées avec EF 2D . . . . . . . . . . . . . . 17

1.4.4 Méthodes analytiques avec EF 2D /3D . . . . . . . . . . . . . . . . . 18

1.4.5 Méthode 2.5 D ou quasi 3D . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 18

1.5 Méthodes de mesure . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 18

1.5.1 Mesures thermométriques . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 18

1.6 Techniques de réduction des pertes . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 19

1.6.1 Segmentation circonférentielle . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 19

1.6.2 Segmentation axiale . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 19

1.7 Analyse documentaire en lien avec certains modèles de pertes . . . . . . . . 20

1.7.1 Modèles avec réaction d’induit . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 20

1.7.2 Modèles sans réaction d’induit . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23

1.8 Conclusion et analyse . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 27

2 Modèles de simulation par éléments finis 2D et 3D 31

2.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 31

2.2 Problèmes magnétoharmonique sous Flux . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 31

2.2.1 Équations résolues en magnétoharmonique . . . . . . . . . . . . . . 32

2.2.2 Quelques notions en magnétoharmonique . . . . . . . . . . . . . . . 34

2.2.2.1 Effet de la fréquence . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 34

2.2.2.2 Effet de peau et maillage . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 34

2.2.2.3 Modèles équivalents en magnétoharmonique . . . . . . . . 35

2.3 Cas-test de dispositif de mesure des pertes par courants de Foucault . . . . 38

2.3.1 Système d’étude . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 38

2.3.2 Maillage . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41

2.4 Étude numérique des pertes par courants de Foucault . . . . . . . . . . . . 42

2.4.1 Calcul des pertes dans les Aps . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 44

2.4.2 Exploitation des résultats de simulation par EF . . . . . . . . . . . . 49

2.4.2.1 Analyse fréquentielle . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 49



SOMMAIRE v

2.4.2.2 Étude de la segmentation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 52

2.5 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 56

3 Étude expérimentale des pertes par courants de Foucault 57

3.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57

3.2 État de l’art de quelques dispositifs de mesures . . . . . . . . . . . . . . . . 57

3.3 Dispositif de mesures et schéma électrique équivalent . . . . . . . . . . . . . 61

3.3.1 Banc d’essai pour la mesure des pertes par courants de Foucault
dans les matériaux conducteurs . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 65

3.3.2 Tests réalisés pour la détermination des paramètres . . . . . . . . . . 66

3.3.2.1 Méthode voltampèremétrique (test en AC/DC) . . . . . . . 66

3.3.2.2 Essai en court-circuit . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 69

3.3.3 Caractérisation du circuit magnétique . . . . . . . . . . . . . . . . . 72

3.3.3.1 Essai en circuit ouvert sans pièces massives . . . . . . . . . 72

3.4 Pertes par courants induits dans les conducteurs massifs . . . . . . . . . . . 76

3.4.1 Première série d’essais . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 77

3.4.2 Deuxième série d’essais . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 83

3.4.3 Étude des pertes par courant de Foucault . . . . . . . . . . . . . . . 86

3.4.3.1 Etude des pertes en fonction d’un courant de référence . . 86

3.4.3.2 Effet de l’épaisseur . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 86

3.4.3.3 Effet de la fréquence . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 89

3.4.3.4 Effet de la segmentation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 91

3.4.3.5 Influence de la fréquence sur l’efficacité de la segmentation 93

3.5 Étude de l’effet inductif des Pièces massives sur le comportement du système 94

3.6 Conclusion : . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 97

4 Modélisation analytique des pertes 99

4.1 Mise en équation des pertes par courants de Foucault dans les Aps . . . . . 100

4.1.1 Circuit magnétique équivalent (CME) . . . . . . . . . . . . . . . . . 100

4.1.2 Pertes 3D par courants de Foucault dans les parties massives . . . . 104

4.1.3 Comparaison des résultats avec ceux issus des EF 2D/3D . . . . . . 106

4.2 Résolution formelle des équations de maxwell . . . . . . . . . . . . . . . . . 109



vi SOMMAIRE

4.2.1 Résolution des équations . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 109

4.2.1.1 Résolution de l’équation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 115

4.2.1.2 Conditions aux limites . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 116

4.2.1.3 Expression du champ magnétique et de la densité de courant119

4.2.1.4 Vérification des conditions aux limites imposées pour le
champ H et évolution de la densité de courant J . . . . . . 119

4.2.1.5 Circulation des courants de Foucault dans les pièces mas-
sives segmentées et non segmentées . . . . . . . . . . . . . 122

4.2.1.6 Évolution du champ magnétique Hy . . . . . . . . . . . . . 124

4.2.1.7 Évolution des densités de courant Jx et Jz dans les maté-
riaux . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 126

4.2.1.8 Expression des pertes dans le matériau conducteur en uti-
lisant le théorème de Poynting . . . . . . . . . . . . . . . . 128

4.2.2 Quelques résultats du calcul analytique des pertes . . . . . . . . . . 131

4.2.2.1 Effet du courant et de l’épaisseur sur les pertes pour des
pièces non segmentées . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 131

4.2.2.2 Effet de la fréquence sur les pertes pour des pièces non
segmentées . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 131

4.2.2.3 Étude de la segmentation . . . . . . . . . . . . . . . . . . 132

4.2.2.4 Comparaison analytique/numérique/expérimental . . . . . 137

4.2.2.5 Comparaison analytique/expérimental . . . . . . . . . . . . 138

4.2.3 Analyse et conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 140

Conclusion et perspectives 141

Bibliographie 143



Table des figures

1.1 Courants induits microscopiques lors du déplacement d’une paroi [1] . . . . 11

1.2 Courants induits dans une tôle magnétique. [1] . . . . . . . . . . . . . . . . 11

1.3 Effet du développement des courants de Foucault dans un matériau magné-
tique. [1] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 11

1.4 Courbes de désaimantation [2] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 13

1.5 Test thermométrique [3] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 19

1.6 Modèle d’une machine à rotor intérieur [3] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 20

1.7 Configuration d’un moteur à AP [4] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 20

1.8 Quart de la machine à AP.[5] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 21

1.9 Modèle cylindrique de la machine sans encoche.[5] . . . . . . . . . . . . . . 21

1.10 Modèle général incluant l’AP et l’entrefer [6] . . . . . . . . . . . . . . . . . 22

1.11 Coupe de la machine synchrone à AP insérés [7] . . . . . . . . . . . . . . . . 22

1.12 Géométrie et dimensions du modèle [8] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 22

1.13 Modèle d’une machine à rotor interne [3] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23

1.14 machine et nappe de courant équivalente [9] . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23

1.15 Géométrie complète du modèle 2D [10] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24

1.16 Symboles et types de régions [11] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24

1.17 Coupe d’un segment d’AP [12] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 25

1.18 Coupe d’une machine à AP deux pôles [12] . . . . . . . . . . . . . . . . . . 25

1.19 Coupe d’un pôle d’AP [13] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 25

1.20 Chemin des courants de Foucault causés par la variation de perméance [14] 26

1.21 Courant de Foucault induit [15] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 26

1.22 Machine d’étude à rotor interne [16] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 27

1.23 Machine d’étude à rotor externe [16] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 27

1.24 Distribution des courants de Foucault à f= 10 kHz [17] . . . . . . . . . . . . 28

vii



viii TABLE DES FIGURES

1.25 Distribution des courants de Foucault à f= 50 Hz [17] . . . . . . . . . . . . 28

2.1 Évolution de B et de H pour un matériau non linéaire [18] . . . . . . . . . . 35

2.2 Équivalence énergétique [18] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 36

2.3 Équivalence énergétique : cas extrêmes [18] . . . . . . . . . . . . . . . . . . 36

2.4 Courbes équivalentes [18] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 37

2.5 Dispositif expérimental utilisé pour le modèle EF 2D et 3D. [19] . . . . . . 38

2.6 Modèle EF 2D/3D du dispositif expérimental et sa représentation schéma-
tique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 39

2.7 Caractéristiques B(H) de la tôle M40050A. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 40

2.8 Caractéristiques B(H) de l’aimant NdFeB et de l’aluminium . . . . . . . . . 40

2.9 Dispositif expérimental utilisé pour le modèle EF 2D et 3D. . . . . . . . . 42

2.10 Maillage 2D et 3D du dispositif expérimental. . . . . . . . . . . . . . . . . . 42

2.11 Modèle incorrect de validation de l’induction . . . . . . . . . . . . . . . . . 43

2.12 Modèle correct de validation de l’induction en 2D (à gauche) et en 3D (à
droite) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 43

2.13 Maillage du 1/4 de la géométrie 3D de la maquette . . . . . . . . . . . . . . 44

2.14 Potentiel vecteur en 2D . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 44

2.15 Flèches de la densité de courant à 50 Hz (à gauche) et à 20 kHz(à droite) . 45

2.16 AP en 3D présentant les points 1, 2, 3 et le chemin de mesure . . . . . . . 45

2.17 Induction magnétique dans les APs en 2D . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 45

2.18 Induction magnétique dans les APs en 3D . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 46

2.19 Induction magnétique dans les APs en 2D/3D . . . . . . . . . . . . . . . . . 46

2.20 Induction magnétique dans les APs en 2D/3D sur un chemin . . . . . . . . 47

2.21 Partie imaginaire du champ magnétique sur un chemin en fonction de la
fréquence . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 47

2.22 Partie réelle du champ magnétique sur un chemin en fonction de la fréquence 48

2.23 Comparaison des pertes 2D et 3D en fonction de la fréquence . . . . . . . . 48

2.24 Pertes 2D et 3D en fonction de la fréquence et du courant . . . . . . . . . . 49

2.25 Différents types de segmentation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 49

2.26 Pertes dans l’AP en fonction du courant pour différentes fréquences. . . . . 50

2.27 Pertes dans l’aluminium en fonction du courant pour différentes fréquences. 50



TABLE DES FIGURES ix

2.28 Pertes dans l’AP en fonction de la fréquence pour différents courants . . . . 51

2.29 Pertes dans l’aluminium en fonction de la fréquence pour différents courants . 51

2.30 Pertes dans l’AP en fonction de la fréquence pour différents courants . . . . 52

2.31 Pertes dans l’aluminium en fonction de la fréquence pour différents courants . 52

2.32 Champ magnétique dans l’AP 5mm_1_1 en fonction de la fréquence sur le
chemin représenté sur l’AP . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 53

2.33 Champ magnétique dans l’AP 5mm_2_1 en fonction de la fréquence sur le
chemin représenté sur l’AP . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 53

2.34 Champ magnétique dans l’AP 5mm_2_2 en fonction de la fréquence sur le
chemin représenté sur l’AP . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 53

2.35 Champ magnétique dans l’AP 5mm_4_1 en fonction de la fréquence le
chemin représenté sur l’AP . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 54

2.36 Pertes dans l’AP en fonction de la fréquence pour différents courants . . . . 54

2.37 Pertes dans l’aluminium en fonction de la fréquence pour différents courants . 55

2.38 Pertes dans l’AP en fonction de la fréquence pour différents courants . . . . 55

2.39 Pertes dans l’aluminium en fonction de la fréquence pour différents courants . 55

3.1 Dispositif expérimental et sa représentation schématique [20] . . . . . . . . 59

3.2 Dispositif expérimental utilisé en [21]. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 59

3.3 Dispositif expérimental et sa représentation schématique [22] . . . . . . . . 61

3.4 Electroaimant en forme de U [23] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 62

3.5 Electroaimant en E [23] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 62

3.6 Electroaimant cylindriques [23] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 63

3.7 Dispositif expérimental utilisé . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 63

3.8 Dispositif expérimental réel avec et sans matériau conducteur . . . . . . . . 65

3.9 Banc d’essai pour la mesure des pertes par courants de Foucault dans les
matériaux conducteurs . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 65

3.10 Modèle équivalent du transformateur . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 66

3.11 Essai AC/DC . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 67

3.12 Inductance de fuite de la bobine pour l’essai en AC à f=50 Hz . . . . . . . . 68

3.13 Inductance de fuite de la bobine pour l’essai en AC à f=12,8 kHz . . . . . 69

3.14 schéma simplifié : essai en court-circuit . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 69



x TABLE DES FIGURES

3.15 Courant de court-circuit I2cc en fonction de I1cc . . . . . . . . . . . . . . . 70

3.16 schéma simplifié ramené au secondaire : essai en court-circuit : . . . . . . . 71

3.17 Schéma équivalent à vide . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 73

3.18 Conductance des pertes fer . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 74

3.19 Susceptance magnétisante . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 74

3.20 Pertes fer en fonction du carré de la tension . . . . . . . . . . . . . . . . . 75

3.21 Qfer en fonction du carré de la tension . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 75

3.22 Matériau conducteur inséré dans le circuit magnétique . . . . . . . . . . . . 78

3.23 Pertes par courants induits dans l’aluminium en fonction du courant . . . . 79

3.24 Pertes par courants induits dans l’aluminium en fonction de la tension . . . 79

3.25 Puissance réactive magnétisante en fonction du courant . . . . . . . . . . . 80

3.26 Puissance réactive magnétisante en fonction de la tension . . . . . . . . . . 80

3.27 Schéma électrique équivalent . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 81

3.28 Puissance active dans l’Aluminium en fonction de la tension au carré pour
différentes épaisseurs . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 81

3.29 Puissance réactive magnétisante dans l’Aluminium en fonction de la tension
au carré pour différentes épaisseurs . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 82

3.30 Évolution des Kepr et Kepx en fonction de l’épaisseur . . . . . . . . . . . . 83

3.31 Désaimantation des APs à 300°C . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 85

3.32 Onde de courant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 86

3.33 Onde de tension . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 86

3.34 Palu en fonction du carré du courant pour différentes épaisseurs . . . . . . 87

3.35 Palu en fonction de la fréquence pour un courant I donné (e.g., I=1 A) . . . 88

3.36 Kep en fonction de la fréquence . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 88

3.37 Palu en fonction du courant pour 10mm_1_1 . . . . . . . . . . . . . . . . 89

3.38 Palu en fonction du courant pour 5mm_1_1 . . . . . . . . . . . . . . . . . 89

3.39 Palu en fonction du courant pour 2mm_1_1 . . . . . . . . . . . . . . . . . 90

3.40 Palu 10mm_1_1 en fonction de la fréquence pour différents courants . . . 90

3.41 Palu 5mm_1_1 en fonction de la fréquence pour différents courants . . . . 91

3.42 Palu 2mm_1_1 en fonction de la fréquence pour différents courants . . . . 91

3.43 Palu en fonction du courant pour différentes segmentations . . . . . . . . . 92



TABLE DES FIGURES xi

3.44 Paim en fonction du courant pour différentes segmentations . . . . . . . . . 92

3.45 Palu et Paim 2mm en fonction de la fréquence pour différentes segmenta-
tions . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 93

3.46 Palu et Paim 5 mm en fonction de la fréquence pour différentes segmenta-
tions . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 94

3.47 Palu et Paim 10 mm en fonction de la fréquence pour différentes segmenta-
tions . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 94

3.48 Évolution de Qmag en fonction du carré de la tension pour différentes épais-
seurs . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 95

3.49 Évolution de Qmag en fonction du carré de la tension pour 10mm en fonction
de la segmentation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 95

3.50 Évolution de Qalu en fonction du carré de la tension pour 5mm en fonction
de la segmentation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 96

3.51 Évolution de Qalu en fonction du carré de la tension pour différentes épais-
seurs . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 96

4.1 Photographies du dispositif modélisé . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 100

4.2 Schéma du dispositif modélisé [17] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 101

4.3 Courbe de première aimantation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 101

4.4 Forme d’onde du courant d’excitation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 103

4.5 Forme d’onde de l’induction magnétique dans les APs. . . . . . . . . . . . 104

4.6 Courants de Foucault en 3D en forme rectangulaire. [24] . . . . . . . . . . . 105

4.7 Induction en 2D (à gauche) et en 3D (à droite) . . . . . . . . . . . . . . . . 106

4.8 Lignes de champ en 2D à f= 50 Hz . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 106

4.9 . Points et chemin de mesure en 2D/3D de l’induction magnétique dans les
parties massives. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 107

4.10 Composantes normales aux différents points : a) 2D FEM/3D ANA et b)
3D FEM/3D ANA. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 107

4.11 Composantes normales en 2D/3D EF et 3D ANA sur le chemin à f = 50 Hz
et 20 kHz. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 108

4.12 Comparaison des pertes 2D/3D EF et 3D analytique. . . . . . . . . . . . . . 108

4.13 AP en 3D présentant les points 1, 2, 3 et le chemin de mesure . . . . . . . 113

4.14 Composantes de la densité de courant à 50 Hz sur un chemin au centre de
la partie massive . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 113



xii TABLE DES FIGURES

4.15 Composantes de la densité de courant de 50 Hz à 1600 Hz sur un chemin
au centre de la partie massive . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 114

4.16 Composantes de la densité de courant à 50 Hz sur un chemin au centre de
la partie massive . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 114

4.17 Composantes de la densité de courant de 50 Hz à 1600Hz sur un chemin au
centre de la partie massive . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 114

4.18 Conditions aux limites . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 117

4.19 Vérification des conditions aux limites surs les bords en X=Xmin et
X=Xmax . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 120

4.20 Vérification des conditions aux limites surs les bords en Z=Zmin et Z=Zmax120

4.21 Champ magnétique Hy suivant chemins en X=0 et Z=0 et pour différentes
valeurs de θ = wt . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 121

4.22 Densité de courant sur les bords du matériau, Jx et Jz pour différentes
valeurs de θ = wt . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 121

4.23 Densité de courant sur les bords du matériau, Jx et Jz pour différentes
valeurs de θ = wt . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 122

4.24 Distribution des courants de Foucault pour l’aluminium et l’AP 5mm_1_1
non segmenté à 50 Hz et 16 kHz et ωt=0° . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 123

4.25 Distribution des courants de Foucault pour l’aluminium et l’AP 5mm_1_1
non segmenté à 50 Hz et 16 kHz et θ=45° . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 123

4.26 Distribution des courants de Foucault pour l’aluminium d’épaisseur 5 mm
non segmenté et segmenté en 2 à 50 Hz et θ=0° . . . . . . . . . . . . . . . . 124

4.27 Distribution des courants de Foucault pour l’aluminium d’épaisseur 5 mm
segmenté en 4 à 50 Hz et θ=0° . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 124

4.28 Partie réelle du champ magnétique Hy pour l’aluminium et l’AP 5mm_1_1
non segmenté à 50 Hz et 1.6 kHz . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 125

4.29 Partie imaginaire du champ magnétique Hy pour l’aluminium et l’AP
5mm_1_1 non segmenté à 50 Hz et 1.6 kHz . . . . . . . . . . . . . . . . . 125

4.30 Partie réelle de la densité de courant Jx pour l’aluminium et l’AP 5mm_1_1
non segmenté à 50 Hz et 1.6 kHz . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 126

4.31 Partie imaginaire de la densité de courant Jx pour l’aluminium et l’AP
5mm_1_1 non segmenté à 50 Hz et 1.6 kHz . . . . . . . . . . . . . . . . . 127

4.32 Partie réelle de la densité de courant Jz pour l’aluminium et l’AP 5mm_1_1
non segmenté à 50 Hz et 1.6kHz . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 127



TABLE DES FIGURES xiii

4.33 Partie imaginaire de la densité de courant Jx pour l’aluminium et l’AP
5mm_1_1 non segmenté à 50 Hz et 1.6 kHz . . . . . . . . . . . . . . . . . 128

4.34 Pertes par courants de Foucault dans l’aluminium et l’AP pour différentes
épaisseurs de pièces non segmentées à 50 Hz et 1.6 kHz . . . . . . . . . . . 131

4.35 Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction de la fréquence,
dans l’aluminium et l’AP pour différentes épaisseurs de pièces non segmen-
tées . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 132

4.36 Différents types de segmentation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 133

4.37 Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction du courant, dans
l’aluminium et l’AP pour 5mm avec segmentation . . . . . . . . . . . . . . 133

4.38 Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction de la fréquence,
dans l’aluminium et l’AP pour 5 mm avec segmentation . . . . . . . . . . . 134

4.39 Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction de la fréquence,
dans l’aluminium et l’AP pour 5mm avec segmentation . . . . . . . . . . . . 134

4.40 Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction de la fréquence
et du courant, dans l’aluminium pour 5 mm avec segmentation . . . . . . . 135

4.41 Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction de la fréquence
et du courant, dans l’AP pour 5 mm avec segmentation . . . . . . . . . . . 135

4.42 Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction de la segmenta-
tion, dans l’aluminium à 1600 Hz . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 136

4.43 Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction de la segmenta-
tion, dans l’AP à 1600 Hz . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 136

4.44 Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction de la segmenta-
tion, dans l’aluminium et l’AP à 50 Hz . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 137

4.45 Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction de la segmenta-
tion, dans l’aluminium à 50 Hz (à gauche) et 1600 Hz (à droite) . . . . . . . 137

4.46 Comparaison des résultats analytiques, numériques et expérimentaux pour
l’aluminium à 50Hz . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 138

4.47 Comparaison résultats analytiques et expérimentaux à 50 Hz et 100 Hz . . 138

4.48 Comparaison résultats analytiques et expérimentaux à 200 Hz et 400 Hz . . 139

4.49 Comparaison résultats analytiques et expérimentaux à 800 Hz et 1600 Hz . 139

4.50 Coefficient de proportionnalité entre résultats analytiques et expérimentaux 140





Liste des tables

1.1 comparaison des différentes méthodes de calcul des pertes par courants de
Foucault . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 7

1.2 comparaison des différentes méthodes de calcul des pertes par courants de
Foucault (suite) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 8

1.3 Susceptibilité magnétique des principaux types de matériaux magnétiques . 10

1.4 Paramètres principaux des APs [2] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 14

2.1 Modèles équivalents proposés dans Flux [18] . . . . . . . . . . . . . . . . . . 37

2.2 Dimensions de l’électroaimant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 39

2.3 Caractéristiques des matériaux utilisés . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41

2.4 Discrétisation points pour maillage . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41

2.5 matériaux conducteurs utilisés . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 50

3.1 Dimensions de l’électroaimant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 64

3.2 Essai sous tension alternative sans circuit magnétique @50 Hz . . . . . . . . 68

3.3 Essai sous tension alternative sans circuit magnétique à f=12,8 kHz . . . . . 68

3.4 Paramètres de la bobine . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 69

3.5 Paramètres de la bobine . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 72

3.6 Coefficients d’interpolation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 76

3.7 Types de pièces massives et segmentations utilisées . . . . . . . . . . . . . . 77

3.8 Données physiques de l’AP N42 utilisé [25] . . . . . . . . . . . . . . . . . . 83

3.9 Température d’utilisation maximale réelle pour les Néodymes . . . . . . . . 85

4.1 Valeurs des paramètres géométriques du réseau de reluctance . . . . . . . . 101

xv





Nomenclature

Abréviations

ANA Analytique

APs Aimants Permanents

CME Circuit Magnétique Equivalent

E.F. Eléments Finis

MSAP Machine Synchrone à Aimant Permanent

Électrique

f.e.m force électromotrice

xvii





Résumé

Résumé

Le travail présenté dans cette thèse s’inscrit dans le cadre de différents programmes de
recherches sur la modélisation et la conception des machines synchrones à aimants per-
manents, pour des applications de transports terrestres. En effet, la tendance actuelle,
que ce soit dans la traction ferroviaire, ou dans les véhicules électriques et/ou hybrides
électriques, est d’utiliser de tels moteurs pour leurs grandes performances massiques et
leur bon rendement. Cette tendance est également observable dans les grandes éoliennes à
attaque directe. Toutefois, un inconvénient de ces machines est l’existence de pertes pou-
vant être importantes dans les aimants permanents. Ces pertes sont d’une part à l’origine
d’une dégradation du rendement, mais elles peuvent aussi être à l’origine d’échauffements
excessifs des aimants, avec des risques de désaimantation d’une part et des risques de décol-
lement d’autre part. Dans ce contexte, l’objectif de notre travail de thèse a été d’établir de
nouveaux modèles, plus précis, des pertes par courants de Foucault dans les aimants. Les
modèles utilisés actuellement sont généralement des modèles bidimensionnels qui ignorent
donc le fait que les courants de Foucault ont une répartition tridimensionnelle dans les
aimants. Afin de valider le modèle développé, une maquette expérimentale a été mise en
place. Dans un premier temps, le modèle de calcul des pertes par courants induits dans
les pièces massives a été validé en utilisant une approche qui combine les résultats expéri-
mentaux et ceux calculés analytiquement et numériquement. Ensuite différentes grandeurs
globales et locales issues du modèle analytique ont été comparées aux éléments finis aussi
bien en 2D qu’en 3D de même qu’aux mesures expérimentales. Les modèles et méthodes
de calcul et de mesures proposés pourront être efficacement utilisés ultérieurement pour
estimer les pertes par courants induits dans les aimants permanents de moteurs synchrone
à aimants.

Abstract

The work presented in this thesis is part of various research programs on the modeling
and design of permanent magnet synchronous machines for land transport applications.
Indeed, the current trend, whether in railway traction, or in electric and / or hybrid electric
vehicles, is to use such engines for their high mass performance and good efficiency. This
trend is also observable in large direct-attack wind turbines. However, one disadvantage
of these machines is the existence of significant losses in the permanent magnets. These
losses can cause a deterioration in efficiency, and also be the cause of excessive heating of
the magnets, with risks of demagnetization and risks of. In this context, the aim of our
thesis work was to establish new, more accurate models of eddy current losses in magnets.
The models currently used are generally two-dimensional models which therefore ignore
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the three-dimensional distribution of eddy currents in the magnets. In order to validate
the model developed, we set up an experimental test bench. In a first step, the calculation
of induced current losses in massive pieces was validated using an approach that combines
the experimental results with those calculated analytically and numerically. Then, different
global and local quantities from the analytical model were compared to the finite elements
in both 2D and 3D as well as experimental measurements. The models and methods of
computation and measurements proposed can be effectively used later to estimate eddy
current losses in the permanent magnets of synchronous magnet motors.



Introduction générale

Contexte

Avec les développements récents de nouveaux matériaux magnétiques à faibles pertes et
des APs de forte densité d’énergie, couplés à l’amélioration des technologies de conception
des convertisseurs de puissance, les machines synchrones à APs (MSAP) deviennent de plus
en plus disponibles pour de nombreuses applications. Parmi ces applications, nous pou-
vons citer par exemple les machines-outils, les ventilateurs, les compresseurs, les pompes
à eau, les systèmes de génération d’énergie électrique avec des turbines à gaz, les véhi-
cules électriques, thermiques ou hybrides, la traction ferroviaire, de même que l’éolien. La
haute vitesse a rendu possible la réalisation de machines plus performantes avec un bon
rendement, plus compactes et plus légères avec une puissance massique plus élevée. On
retrouve par exemple, parmi ce type de machines, pour les applications hautes vitesses, les
structures sans encoches à APs à pôles lisses dont le bobinage est placé directement dans
l’entrefer. La réalisation de ces machines utilisant des matériaux magnétiques (qui peuvent
être plus ou moins conducteurs) et munis avec d’autres pièces conductrices (stator, frettes
au rotor et APs etc.), est complexe et différente des machines conventionnelles. Ainsi lors
de la conception des MSAP l’estimation des éléments pouvant dégrader ses performances,
telles que les pertes par courant de Foucault dans les aimants, est d’une importance capi-
tale afin de satisfaire les exigences d’efficacité de plus en plus strictes. Ainsi, une prédiction
plus précise de la distribution des courants de Foucault et de leurs effets est nécessaire pour
assurer une meilleure évaluation des performances.

Objectifs de la thèse

Ce travail de thèse intitulé “Calcul des pertes magnétiques par courants de Foucault dans
les APs des MSAP”, s’inscrit dans le cadre de différents programmes de recherches sur la
modélisation et la conception des MSAP, pour des applications de transports terrestres. En
effet, la tendance actuelle dans la traction ferroviaire comme dans les véhicules électriques
et/ou hybrides électriques est d’utiliser de tels moteurs pour leurs grandes performances
massiques. Cette tendance est également observable dans les grandes éoliennes à attaque
directe. Toutefois, un inconvénient de ces machines est l’existence de pertes pouvant être
importantes dans les APs de même que dans les parties conductrices. Ces pertes sont
d’une part à l’origine d’une dégradation du rendement, mais elles peuvent aussi être à
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l’origine d’échauffements excessifs des APs, avec des risques de désaimantation d’une part
et des risques de décollement d’autre part. Dans ce contexte, l’objectif de notre travail
de thèse est d’établir de nouveaux modèles plus précis. Les modèles généralement utilisés
sont des modèles bidimensionnels qui ignorent le fait que les courants de Foucault ont
une répartition tridimensionnelle dans les APs. Les modèles à développer devraient donc
lever ce verrou. En outre, dans la mesure où les modèles devront pouvoir être utilisés
dans un cadre industriel, ils devront être à temps de réponse faible. Il devra donc s’agir
préférentiellement de modèles analytiques ou semi-analytiques. Cette thèse se concentre
donc sur l’étude des pertes par courants de Foucault générées dans les APs ou dans des
matériaux conducteurs tels que l’aluminium.

Organisation de la thèse

Le présent mémoire de thèse est réalisé au département ÉNERGIE du laboratoire FEMTO-
ST de l’Université de Franche-Comté. Cette thèse est faite en collaboration avec l’Univer-
sité d’Abomey-Calavi au Bénin. Ce manuscrit de thèse est structuré en quatre chapitres.

Après une introduction présentant le contexte et les objectifs de la thèse, le premier chapitre
de ce mémoire repose sur une étude bibliographique se concentrant sur les pertes magné-
tiques par courants de Foucault dans les APs. Dans ce premier chapitre, nous présentons
d’abord la problématique générale et quelques lois physiques de l’électromagnétisme sont
rappelées. Nous abordons ensuite quelques notions de magnétisme, où on explique l’origine
des courants de Foucault. Enfin, ce chapitre passe en revue quelques méthodes de calcul
et de mesure des pertes par courants de Foucault de même que les techniques utilisées
pour réduire ces pertes, puis s’achève par une analyse documentaire en lien avec certains
modèles de pertes dans les APs.

Dans le deuxième chapitre du mémoire, nous présentons les modèles de simulation par
éléments finis 2D et 3D. Dans ce chapitre il est présenté la formulation des problèmes
magnétoharmoniques sous le logiciel de simulation par éléments finis Flux. Un dispositif
de mesure des pertes par courants de Foucault est modélisé puis nous présentons l’influence
aussi bien de la fréquence que de la segmentation sur les pertes générées dans les matériaux
étudiés. La modélisation complète repose sur quatre modèles. Deux concernent un matériau
de type AP et deux autres concernent l’aluminium.

Dans le troisième chapitre, logiquement consacré à la mesure expérimentale des pertes à
partir du dispositif réel, nous procédons tout d’abord à la caractérisation expérimentale
du dispositif de mesures et à la mesure des pertes générées dans les matériaux conducteurs
(AP, aluminium). Un circuit magnétique équivalent (CME) du dispositif de mesures a été
obtenu permettant de faire une estimation des pertes générées dans les matériaux. Plusieurs
séries de mesures ont été faites avec des configurations différentes permettant par exemple
d’étudier l’effet de la segmentation. Les valeurs expérimentales obtenues alimentent une
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base de données utilisée comme référence lors de la comparaison avec les résultats de
simulations.

Dans le dernier chapitre, un modèle analytique basé sur le réseau de réluctances et la
résolution des équations de Maxwell est présenté, ainsi que des résultats préliminaires des
pertes magnétiques par courants de Foucault. L’analyse et la comparaison de quelques
résultats obtenus par les modèles analytiques, les simulations EF 2D/3D et les mesures
expérimentales sont également présentées dans ce chapitre.

En fin de document, une conclusion et des perspectives futures sont proposées.





1
État de l’art

1.1/ Introduction

Au cours des dernières décennies, l’industrie électrique a connu d’importants dévelop-
pements grâce, en grande partie, à l’amélioration de la technologie de fabrication des
matériaux magnétiques permettant ainsi une meilleure utilisation de l’énergie. En effet,
ces derniers jouent un rôle clé dans le fonctionnement des machines électriques et leurs
propriétés physiques, telle la loi de comportement magnétique B(H) ou encore les pertes
magnétiques spécifiques et sont directement liées aux performances de la machine. Ainsi,
l’utilisation conjointe d’APs et de matériaux magnétiques doux performants aboutit au-
jourd’hui à des structures présentant de très bonnes performances en termes de puissance
massique/volumique avec un excellent rendement. Les MSAP sont probablement les ma-
chines les plus étudiées actuellement. Leur popularité est due essentiellement à leurs nom-
breuses qualités qui se déclinent sous forme de faibles pertes, d’un facteur de puissance
élevé et d’une très bonne puissance massique, mais également à leur très bonne adaptation
aux applications à vitesse variable. De ce fait, ces machines, et notamment celles mettant
en œuvre des APs à base de terres rares, sont utilisées dans plusieurs applications nécessi-
tant des performances très élevées. Toutefois, leur conductivité électrique non nulle induit
des pertes par courants de Foucault à cause des harmoniques spatiales et temporelles de
flux magnétique. Bien que ces pertes ne modifient pas significativement le rendement du
moteur en fonctionnement basse fréquence, elles deviennent très élevées pour les moteurs à
haute vitesse et peuvent se traduire par une élévation de température à l’intérieur des APs
laquelle peut provoquer une démagnétisation irréversible partielle ou totale de ces derniers
[24],[26] , [27] . Pour éviter ces risques, les pertes dans les APs doivent être évaluées avec
précision lors de la conception de la machine, ce qui nécessite des modèles adéquats qui
peuvent donner des résultats précis. Le but de ce travail est de prendre en compte les ef-
forts déjà déployés dans le domaine du calcul des pertes, particulièrement celui des pertes
par courants de Foucault dans les APs et matériaux conducteurs. Le tableau I résume par
ordre chronologique les contributions de quelques principaux auteurs sur ce sujet. Nous
avons en outre considéré quelques éléments importants, tels que le caractère analytique
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6 CHAPITRE 1. ÉTAT DE L’ART

ou numérique du modèle, le caractère 2D ou 3D du modèle, ou encore le lieu de calcul
des pertes (APs, culasse...) etc., et nous indiquons ainsi dans les tableaux 1.1 et 1.2 les
caractéristiques des modèles recensés.

Ce chapitre traite des pertes par courants de Foucault dans les APs et matériaux conduc-
teurs utilisés dans les machines notamment les MSAP. L’objectif du chapitre est d’étudier
les efforts faits dans ce domaine en tenant compte des travaux présentant des modèles
analytiques et/ou numériques, ou des techniques pour évaluer et prédire les pertes par
courants de Foucault ainsi que des technologies efficaces qui ont été développées afin de
maîtriser ces pertes. À travers cette étude, les lois fondamentales concernant les champs
et les courants induits de Foucault, de même que les résultats de travaux fiables, les tech-
niques de minimisation des pertes et l’influence des paramètres de conception sur ces pertes
sont brièvement abordés.
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Tableau 1.1 – comparaison des différentes méthodes de calcul des pertes par courants
de Foucault

[1], 1980, S. Moriyasu et al Y N Y 2-D Y N -- Y AR -- Rotor Cartesian

[2], 1982, A. Nagarkatti et al Y N N 2-D Y N -- Y Both -- PM Polar

[3], 1984, F. Bouillault et al N Y N 2-D Y N -- Y AR -- Rotor Polar

[4], 1991, Z. Liu et al Y N Y 2-D Y N SM Y Both -- PM Cartesian

[5], 1993, F. Bernot et al Y N N 2-D N Y -- -- AR -- -- Polar

[6], 1993, B. C. Mecrow et al N Y Y 2-D Y N SM/SI Y PM -- PM/Rotor/Sleeves Rectangular

[7], 1994, I. Takahashi et al Y Y Y 2-D Y N SM -- AR -- Rotor/Stator --

[8], 1994, Nehl, T .W. et al. N Y Y 2-D -- -- SM Y PM -- Rotor Cartesian

[9], 1995, Z. Liu et al Y Y Y 2-D Y N SM Y Both -- -- Polar

[10], 1996, K. Ng, et al Y Y N 2-D Y N -- Y Both -- -- Rectangular

[11], 1997, F. Deng, et al Y Y N 2-D N Y SM Y AR -- PM/Rotor Polar

[12], 1997, N. Schofield, et al. Y Y Y 2-D -- -- SM/SI -- Both -- PM/Rotor Polar

[13], 1997, F. Deng, et al Y N N 2-D Y -- SM Y AR -- PM/Rotor Polar

[14], 1997, H. Polinder, et al. Y N Y ~3-D N Y SM -- AR Circ. PM Cartesian

[15], 1997, J. Van der Veen et al. Y N N 2-D N Y SM -- AR -- PM/Sleeves Polar

[16], 1997, S. Abu Sharkh, et al N Y N 2-D N Y SM Y AR -- PM/Sleeves/Rotor Cartesian

[17], 1998, E. Spooner et al Y N Y 2-D Y N -- -- AR -- -- Polar

[18], 1998, F. Deng, et al Y Y N 2-D Y N SM Y AR -- PM/Rotor/Stator Polar

[19], 1999, K. Atallah, et al Y Y N 2-D N Y SM -- AR Circ. PM Polar

[20], 1999, S. Park et  al N Y N 2-D Y N SM Y Both -- Rotor/Sleeves Polar

[21], 1999, H. Polinder et al Y N Y 2-D -- N SM Y Both Rad. PM Rectangular

[22], 1999, H. Polinder et al Y N N 2-D N Y SM -- AR -- -- Polar

[23], 1999, S. Shark, et al. Y Y N 2-D Y N SM Y Both -- PM/Rotor/Stator Cartesian

[24], 1999, P. Hor et  al. N Y Y 2-D Y N SM Y Both -- PM/Sleeves Axisymetric

[25], 1999, O. Drubel et al. Y Y Y 1-D Y N -- Y AR -- Rotor Cartesian

[26], 1999, K.  Rasmussen et al Y Y Y 2-D N Y SM -- -- Rad/Tan -- Polar

[27], 2000, K. Yoshida et al. N Y N 2-D Y N SM Y AR Y PM Cartesian

[28], 1999, H.Polinder et al Y N Y 2-D N Y SM -- AR -- -- Polar

[29], 2000, Y. Kawase et al N Y N 3-D Y N In Y AR Axially PM Cartesian

[30], 2001, Z. Zhu, et  al. Y N Y 2-D N Y SM Y AR -- PM/Sleeves Polar

[31], 2001, Z. Zhu, et  al. Y Y Y 2-D N Y SM -- Both -- PM/Sleeves Polar

[32], 2001, S. Ho et al N Y N 2-D Y N SM Y Both M/Slices PM Polar

[33], 2002, Z. Zhu, et  al. Y Y N 2-D Y Y SM -- -- -- Polar

[34], 2002, W.  Fu, et  al. N Y N 2-D Y N SM Y Both M/Slices PM Polar

[35], 2003, J. Kirtley Jr, et al. Y N N 3-D N Y SM Y PM -- Sleeves Cartesian

[36], 2004, S. Jang et al Y Y N 2-D Y N SM Y AR -- Rotor Cartesian

[37], 2004, H. Toda, et al. Y Y N 2-D Yn Ya SM -- Both Circ PM Polar

[38], 2004, Z. Zhu, et  al. Y N Y 2-D N Y SM Y AR -- PM/Sleeves Polar

[39], 2004, J. Ede, et al Y Y N 2-Dan/2D/3Dnu N Y SM -- AR Cir/Axial PM Polar

[40], 2004, M. Nakano, et al Y Y N 2-D Yn Ya SM Y AR -- PM/Rotor Polar

[41], 2004, D. Zhong et al N Y N 2-D N Y SM Y Both Circ. PM Cartesian

[42], 2005, Z. WANG, et  al. Y Y N 2D/3D Y N SM Y PM -- Rotor Polar

[43], 2005, F.Dubas et al Y Y N 2-D Y Y SM Y Both -- PM/Rotor Polar

[44], 2005, D. Ishak, et al. Y Y N 2-D N Y SM -- AR -- PM Polar

[45], 2005, A. EL-Refaie et al Y Y Y 2-D Y N SM -- AR Rad --Polar
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Tableau 1.2 – comparaison des différentes méthodes de calcul des pertes par courants
de Foucault (suite)

[46], 2005, X. Wang et al Y Y N 3-D Y N SM Y Both -- PM Polar

[47], 2005, A. Canova et a. Y Y N 2D/3D Y N SM Y AR -- PM/Rotor Polar

[48], 2006, G. Atkinson et al Y Y Y 2D/3D Y N SI Y Both -- PM/Rotor/Sleeves --

[49], 2006, J. VANNIER, et al Y Y Y 2D/3D Y N SM Y AR -- PM/Rotor --

[50], 2006, M. Shah, et al Y Y N 2-D N Y -- -- AR -- -- Cartesian

[51], 2006, M. Shah, et al Y N N 2-D N Y -- -- AR -- -- Cartesian

[52], 2006, F. Zhou et al N Y N 2-D Y N SM Y AR -- PM/Rotor/Stator/Sleeves Polar

[53], 2006, H. Cho et al Y Y N 2-D N Y SM Y AR Radially -- Cartesian

[54], 2006, F. Zhou et al N Y N 2-D Y N SM Y AR -- PM/Rotor/Stator/Sleeves Polar

[55], 2007, K. Yamazaki, et al Y Y - 3-D - - IPM Y PM Axially PM/Rotor Cartesian

[56], 2007, H. Polinder, et  al. Y N Y 2-D Y N SM Y Both -- Back iron Cartesian

[57], 2007, Y. Chen et al N Y N 2-D N Y SM Y Both Circ PM/Sleeves Polar

[58], 2007, D. Saban, et al Y Y N 2Dan/3Dnum Y N SM -- AR -- -- Polar

[59], 2007, M. Shah et al Y Y N 2.5Dfe/2Dan Y N SM Y AR Axially Sleeves Cartesian

[60], 2007, N. Bianchi, et  al. N Y N 2-D Y N SM Y PM -- PM/Rotor --

[61], 2008, P. Sergeant et al N Y Y 2D/3D Y N SM -- AR Circ/Axial PM/Rotor Polar

[62], 2008, K. Yamazaki et al Y N Y 3-D Y N SI/SM Y Both -- PM/Rotor/Stator Polar

[63], 2009, J. Wang, et al Y Y N 2D/3D Y N SM Y PM Axially PM/Rotor Polar

[64], 2009, K.Yamazaki et al N Y N 2D/3D Y N SI Y Both Axially PM/Rotor/Stator Polar

[65], 2009, A. Chebak et al Y Y N 2D/3D N Y SM Y Both -- PM/Stator Polar

[66], 2009, N. Takahashi et al Y N Y 3-D -- -- -- -- PM Y -- -

[67], 2009, K. Yamazaki et al N Y N 3-D Y N SM/SI/In Y Both Axially PM --

[68], 2009, T . Okitsu et al N Y N 2D/3D Y N SI Y Both Radially PM Polar

[69], 2009, S. Ruoho et al Y Y N 2D/3D Y N SM Y Both -- PM Polar

[70], 2009, X.  Ding, et al Y Y N 2-D Y N SM Y PM -- PM Polar

[71], 2010, A. Bettayeb, et al Y Y N 3-D Y N IPM Y PM -- PM Cartesian

[72], 2010, D. Wills  et al Y Y Y 2-D Y N SM Y PM YES PM/Rotor CartesiaN

[73], 2010,  Han et al Y Y N 2-D Y N SI Y PM -- Rotor Cartesian

[74], 2010, M. Mirzaei, et al Y Y N 3-D Y N SM Y PM Cir/Axial PM CartesiaN

[75], 2010, A. Tariq et al N Y N 2-D Y N In Y AR -- PM/Rotor --

[76], 2010, G. Ugalde, et al N Y N 2-D Y N SM Y Both -- PM/Rotor --

[77], 2010, N. Bianchi, et al Y Y N 2-D Y N SM/IPM Y PM -- Rotor Polar

[78], 2010, H. Xuan, et al N Y N 2-D Y N SM Y PM Radially PM/Rotor Cartesian

[79], 2010,  M. Lazzari, et al Y Y N 2D/3D Y N SM -- PM -- Sleeves Polar

[80], 2010, K. Yamazaki, et al. N Y Y 3-D - - IPM Y PM -- PM/Rotor Cartesian

[81], 2010, Z. Azar et al N Y N 2-D Y N SM/IPM Y PM YES PM/Rotor Cartesian

[82], 2010,  C. Bode, et al Y N N 2-D Y N -- Y PM -- PM Cartesian

[83], 2011, K.Yamazaki et al Y Y Y 3-D Y N SM/SI Y Both Axially PM/Rotor/Stator --

[84], 2012, B., Aslan. et  al. Y Y N 2-D Y N SM Y PM -- PM Cartesian

[85], 2012, Y. Zhang et al N Y N 2-D Y N -- Y PM -- PM Polar

[86], 2012, K.Yamazaki et al N Y Y 3-D Y N In Y Both -- PM/Rotor/Stator Polar

[87], 2012, T. Fadriansyah, et al N Y N 2D/3D Y N SM Y PM Axially PM Cartesian

[88], 2012, T . Okitsu et al N Y N 2D/3D Y N SM/SI Y Both -- PM Polar

[89], 2014, F. Dubas et al Y Y N 2-D N Y In - - -- -- --

[90], 2015, F. Dubas et al Y Y N 2-D Y N SM Y AR -- PM Polar
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1.2/ Quelques notions de magnétisme

1.2.1/ Propriétés magnétiques des matériaux conducteurs

On peut caractériser un corps par son état d’aimantation représenté en chaque point
par un vecteur d’aimantation M [A/m] qui représente la somme vectorielle des moments
magnétiques M par unité de volume du corps :

M = ∂M

∂v
(1.1)

On peut alors exprimer les grandeurs B [T ], et H [A/m] qui représentent respectivement
les inductions et champs magnétiques caractérisant cet état magnétique, par l’équation :

B = µ0(H + M) = µ0H + J (1.2)

avec µ0 la perméabilité absolue du vide ( µ0 = 4π10−7 [H/m]). Le vecteur J = µ0M

représente la polarisation magnétique du milieu et s’exprime en Tesla [T] tout comme
l’induction magnétique B produite à la fois par la source extérieure (µ0H) et le milieu
lui-même (µ0M). La dépendance entre B et H peut également s’écrire sous la forme

B = µ0µrH et M = χH (1.3)

où µr et χ sont respectivement la perméabilité relative et la susceptibilité magnétique et
reliées par la relation :

µr = 1 + χ (1.4)

La relation (1.3) permet de remarquer lorsque la susceptibilité est élevée que l’induction
devient plus grande pour un champ magnétique donné. C’est l’une de ces propriétés qui
est recherchée et exploitée lors de la réalisation du circuit magnétique d’une machine. Sur
la base du comportement du matériau en présence du champ magnétique d’excitation,
on distingue, du point de vue des propriétés magnétiques, quatre principaux types de
matériaux [28] : diamagnétiques, paramagnétiques, ferrimagnétiques et ferromagnétiques.
Les valeurs typiques de susceptibilité rencontrées pour ces types de matériaux ainsi que
quelques exemples de matériaux représentatifs sont présentés au tableau 1.3.

On s’intéressera aux matériaux ferromagnétiques utilisés principalement dans les applica-
tions électrotechniques en raison de leurs propriétés magnétiques. Ils sont classés en deux
grands groupes :

— les matériaux ferromagnétiques doux, qui peuvent être aimantés facilement avec
des champs magnétiques faibles (< 10 kA/m) et qui ne présentent des propriétés
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Tableau 1.3 – Susceptibilité magnétique des principaux types de matériaux magnétiques

Type de matériau Susceptibilité magnétique Exemples
Diamagnétique ~ -1 x 10-5 Cu, Au
Paramagnétique 10-5 à 10-3 Al, Pt
Ferrimagnétique ~ 3000 FeO, MnO, ZnO
Ferromagnétique 50 à 10000 Fe, Ni, Co

magnétiques qu’en présence d’une excitation magnétique extérieure. Ils sont utilisés
dans les machines électriques pour canaliser le flux magnétique ;

— les matériaux magnétiques durs, qui nécessitent des champs beaucoup plus impor-
tants pour être aimantés, de l’ordre de 1 MA/m pour les ferrites à 5 MA/m pour les
terres rares. Une fois aimantés ils acquièrent des propriétés magnétiques même en
l’absence d’une excitation magnétique extérieure. Leur aimantation peut être consi-
dérée comme permanente, car les domaines restent figés dans un état nécessitant
une énergie trop importante pour une restructuration dans un état désaimanté : ce
sont les APs, qui sont en partie l’objet d’étude de ce mémoire.

Le calcul des pertes magnétiques par courants de Foucault dans les APs et matériaux
conducteurs, nécessite la connaissance des pertes magnétiques qui peuvent apparaitre dans
ces matériaux. Dans ce contexte, nous allons présenter les différentes contributions aux
pertes globales dans les matériaux ferromagnétiques, pour ensuite nous concentrer sur les
matériaux magnétiques durs ( les APs).

1.2.2/ Pertes dans les matériaux ferromagnétiques

En nous intéressant aux matériaux ferromagnétiques, et d’après l’approche proposée par
Bertotti [29], les pertes dans les matériaux ferromagnétiques peuvent être décomposées en
trois contributions :

— Les pertes par hystérésis ;
— Les pertes par courant de Foucault ;
— Les pertes excédentaires.

Ces contributions sont détaillées ci-dessous en considérant un matériau ferromagnétique
de type tôle et dans des conditions de dynamique d’excitation telles que l’épaisseur de
peau reste grande devant l’épaisseur de la tôle. L’induction magnétique pourra alors être
considérée, en première approche, homogène dans l’épaisseur du matériau.

1.2.2.1/ Les pertes par hystérésis

Ces pertes sont liées à l’évolution irréversible de la structure cristalline du matériau. L’or-
ganisation de la matière en domaines de Weiss est modifiée sous l’effet de la variation en
intensité et/ou en direction du champ magnétique. Les déplacements des parois ne se fai-
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sant pas de manière continue, mais par sauts brusques d’un site d’ancrage à l’autre (sauts
de Barkhausen), voir figure 1.1. Ces sauts sont associés à des variations locales de flux,
donnant ainsi naissance à des courants induits dans la région des parois de Bloch.

Figure 1.1 – Courants induits microscopiques lors du déplacement d’une paroi [1]

Les pertes hystérésis crées sont alors proportionnelles à l’aire du cycle d’hystérésis Ah et
s’expriment par :

W =
z
HdB = Ah [J/m3] (1.5)

Cette énergie volumique dissipée est convertie en chaleur lors du processus d’aimantation
et n’est rien d’autre que les pertes volumiques par hystérésis dans le cas statique.

Ph = f
z
HdB = fAh [W/m3] (1.6)

1.2.2.2/ Les pertes par courants induits

En régime variable, en plus des pertes par hystérésis, les pertes dues aux courants induits
macroscopiques liés à la conductivité du matériau deviennent non négligeables. Ces cou-
rants se forment dans la masse du matériau dans des plans normaux à la direction du flux
comme illustré par la figure 1.2

Figure 1.2 – Courants induits dans une
tôle magnétique. [1]

Figure 1.3 – Effet du développement
des courants de Foucault dans un maté-
riau magnétique. [1]

Ils créent des pertes qui peuvent être quantifiées par [30] :
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Pci = 1
T

ˆ T

0

ˆ
V

J2

σ
dt[W ] (1.7)

Où J est la densité locale de courant et T est la période du champ d’excitation. Dans le
cas d’une tôle ferromagnétique dont la longueur et la largeur sont beaucoup plus grandes
que son épaisseur, la valeur moyenne de ces pertes s’exprime par :

Pci = σd2

12
1
T

ˆ T

0

(
dB(t)
dt

)2
dt [W/m3] (1.8)

Les courants induits produisent en fait un élargissement du cycle B(H) qui devient plus
important lorsque la fréquence augmente comme le montre la figure 1.3.

1.2.2.3/ Les pertes excédentaires

Elles sont dues aux interactions spatio-temporelles entre les domaines lors de l’aimantation
dynamique du matériau. Même si ces pertes résultent d’un processus complexe, on peut
les associer à la dynamique des domaines, et en particulier à une augmentation locale des
pertes magnétiques autour des parois en déplacement. Sur la base de la théorie développée
par Bertotti, [31] a montré que la valeur moyenne de ces pertes excédentaires, dans le cas
de matériaux feuilletés et sur une période électrique, peut être exprimée par :

Pexc =
√
σGV0S

1
T

ˆ T

0

∣∣∣∣dB(t)
dt

∣∣∣∣1.5 dt [W/m3] (1.9)

Où G est le coefficient des frottements entre les domaines magnétiques, V0 est un para-
mètre qui caractérise la distribution statistique du champ coercitif local et S est la surface
transversale du matériau feuilleté.

1.2.2.4/ Aimant permanent et stabilité

La capacité à maintenir un flux constant pendant une longue période constitue l’une des
raisons principales d’utilisation des APs [32]. Cependant en fonction des diverses sollicita-
tions, un aimant peut être sujet à différentes pertes magnétiques telles que [33] :

— Les pertes réversibles : ces pertes apparaissent lors d’une hausse modérée de tem-
pérature dans l’AP ou d’une hausse du champ démagnétisant. Une fois ces hausses
éliminées, l’AP retourne à son état initial.

— Les pertes irréversibles : dans ce cas, l’élimination de l’influence perturbatrice ne
s’accompagne pas d’un retour de l’aimantation à son état initial. Les causes à l’ori-
gine de telles pertes sont entre autres la forte variation de la température ambiante,
l’augmentation intempestive locale de la température due aux courants induits et la
forte variation du champ magnétique suite à la variation de la réluctance du circuit
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magnétique ou à l’exposition à un champ extérieur. Ces pertes peuvent néanmoins
être totalement récupérées par une réaimantation à l’aide de magnétiseurs.

— Les pertes permanentes qui dépendent du temps, et résultent d’un changement
permanent de la structure interne ou de l’état métallurgique. On peut citer par
exemple : l’oxydation, les effets de la radiation, les effets de recuit, le dépassement
de la température de Curie, les chocs physiques. Une fois qu’un AP a subi ce type
d’effet démagnétisant, même s’il est réaimanté, l’état magnétique de l’AP ne peut
être restauré.

Avant d’utiliser les APs, nous devons connaitre les principaux paramètres magnétiques et
thermiques, ainsi que les propriétés physico-chimiques. Nous résumons dans le Tableau 1.4
ces différents paramètres pour différentes familles d’APs. Le dimensionnement des aimants
permanents, c’est-à-dire le rapport entre la surface des pôles magnétiques et leur distance
(rapport L/D), est soumis aux lois physiques particulières à chaque matériau magnétique.
La température d’utilisation maximale dépend également de la dimension (rapport L/D).

Figure 1.4 – Courbes de désaimantation [2]

Il n’est point besoin de rappeler que les performances magnétiques des matériaux durs
sont non seulement caractérisées par le cycle d’hystérésis, mais aussi par la courbe de
désaimantation. Une augmentation de la température provoque pour la plupart des APs
permanents un déplacement du coude de courbe B(H), du second cadrant, vers la droite
et donc plus proche de l’origine selon l’axe du champ démagnétisant comme l’illustre la
figure 1.4
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Tableau 1.4 – Paramètres principaux des APs [2]

Dans notre travail nous nous intéressons principalement aux pertes par courants induits
lors de la variation de champ magnétique dans les APs. Avant d’aborder les différentes
méthodes utilisées dans la littérature pour modéliser les courants induits, nous présentons
brièvement les facteurs à l’origine de ces courants.

1.3/ Origine des courants de Foucault

Dans une machine synchrone idéale, le champ tourne au synchronisme du rotor, et la
densité de flux à travers une section transversale du rotor est invariante dans le temps
[34]. Il n’y a donc aucune tendance à la circulation de courants de Foucault dans le rotor
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et donc pas de pertes dans les APs ou le rotor. Ces conditions idéales existeraient à
vitesse constante dans une machine avec des surfaces cylindriques lisses (sans encoches) ;
avec un bobinage distribué (distribution sinusoïdale parfaite) et des courants sinusoïdaux
polyphasés équilibrés.

Les courants de Foucault sont induits dans la pratique par des imperfections ou des écarts
par rapport à la machine synchrone idéale.

Les principales causes des pertes dans le rotor d’une MSAP sont énumérées ci-après [34] :

1. les harmoniques d’espace créées par la distribution spatiale du bobinage statorique,
combinés aux harmoniques temporelles du courant dans le bobinage statorique, pro-
duisent des composantes asynchrones du champ qui tournent dans le sens direct ou
indirect par rapport au rotor. En général, ces harmoniques spatio-temporelles se com-
binent pour produire un nombre potentiellement élevé de composants asynchrones.

2. Pour une alimentation en pleine onde, des composantes harmoniques du courant
statorique produisent des champs asynchrones.

3. Même lorsque les courants de phase sont sinusoïdaux, tout déséquilibre peut produire
une composante inverse du champ de réaction d’induit, qui tourne en sens contraire
et induit des forces électromotrices à deux fois la fréquence fondamentale dans le
rotor. Cela équivaut aux pertes énoncées en 1. et 2.

4. La perméance globale du circuit magnétique peut être modulée à la fréquence de
passage des encoches. Les harmoniques dits de denture produisant un couple de
denture, créent une ondulation dans la forme d’onde de la f.e.m, et des courants de
Foucault dans le rotor.

5. Les ouvertures d’encoches modulent la distribution du flux d’entrefer en créant des
éléments qui tournent en sens contraire par rapport à la vitesse synchrone du rotor.
Ils produisent des nappes de courants induits de Foucault qui restent fixes dans
l’espace, à peu près en face des ouvertures d’encoche.

Il existe plusieurs méthodes pour calculer les pertes par courants de Foucault dans les APs
de MSAP. Nous présentons certaines de ces méthodes dans les paragraphes suivants.

1.4/ Méthodes de calcul des pertes par courant de Fou-
cault

Il existe dans la littérature deux grandes approches pour modéliser les courants induits
dans les APs, principalement dans le cas de la machine synchrone : l’approche analytique et
l’approche numérique. Les approches analytiques sont basées sur la résolution des équations
de Maxwell en utilisant des hypothèses simplificatrices.
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1.4.1/ Méthode analytique 2D

1.4.1.1/ Coordonnées polaires

Dans cette méthode, présentée notamment par [35]-[46], les différentes régions, notamment
le stator, les encoches, l’entrefer, les APs de même que le rotor, objet d’étude sont repré-
sentées par une perméabilité et une conductivité constantes. L’utilisation d’un système de
coordonnées polaires permet de prendre en compte l’effet de courbure aux frontières du
domaine. La segmentation peut être aussi réalisée à partir du moment où les dimensions
finies 2-D sont incluses dans le modèle. Dans un modèle magnétostatique, une fois que le
champ dû aux APs et à la réaction d’induit sont calculés, les courants de Foucault et les
pertes associées aux différentes régions conductrices peuvent être également calculés [47].
Dans un modèle plus général, quand le champ de réaction des courants de Foucault doit
être pris en compte, le champ magnétostatique est représenté sous la forme d’une nappe
de courant à l’ouverture de l’encoche du stator. Puis, en utilisant les équations d’Helm-
holtz, les champs magnétiques modifiés , les courants de Foucault et les pertes associées
aux différentes régions conductrices sont calculées [45], [3]. Les modèles analytiques 2D
en coordonnées polaires sont vérifiés comme étant des outils analytiques précis [35]-[48],
[45]-[3] [47]- [9] mais ils ne prennent pas en compte la saturation et les non-linéarités dans
les matériaux utilisés dans ces modèles ni les effets 3D.

1.4.1.2/ Coordonnées cartésiennes

Dans [50]-[58],un modèle analytique 2D dans un système de coordonnées cartésiennes est
utilisé. Dans ces modèles, les différentes couches de matériaux associés aux pertes par
courants de Foucault sont considérées comme des couches semi-infinies dans lesquelles
la perméabilité magnétique et la conductivité électrique sont supposées constantes (ces
matériaux sont supposés être également isotropes et homogènes). Le modèle peut prendre
en compte le champ de réaction d’induit créé par les courants de Foucault . Certains
modèles peuvent être modifiés pour tenir compte de l’effet d’encochage. Par exemple [59]
a proposé un modèle amélioré, où seuls les champs magnétiques ont été dérivés. La précision
du modèle a été vérifiée dans [54] et [53] par un modèle éléments finis 2D. Les limites de
cette méthode sont qu’on ne peut évaluer la technique de segmentation (circonférentielle
ou axiale), quand elle suppose des couches semi-infinies.

1.4.2/ Méthode par éléments finis

1.4.2.1/ En 2D

Dans cette méthode utilisée notamment par [60] - [76], la saturation et la non-linéarité
des matériaux peuvent être prises en compte. Après avoir réalisé la modélisation 2D du
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dispositif d’étude, on peut faire la segmentation circonférentielle. Le champ de réaction
d’induit des courants de Foucault peut également être pris en compte. Le premier point
faible est que certaines erreurs émergent puisque la méthode ne permet pas de faire en
sorte que les trajets de courant de Foucault sont fermés au sein de chaque segment d’AP
(effet 3D) ; ce qui fait que la somme des courants de Foucault n’est pas nécessairement
nulle. Pour réduire les erreurs dues à la non-prise en compte d’harmoniques d’ordre élevé,
un maillage suffisamment fin est réalisé et rend très lent le modèle lors du calcul. Le temps
de calcul est très variable et est aussi bien fonction du nombre d’éléments de maillage
et du pas de temps que de la performance du processeur de calcul (ordinateur) . Il faut
préciser que pour toute nouvelle modification de conception, il faudra à nouveau mailler
et recalculer [77].

1.4.2.2/ En 3D

La méthode est utilisée lorsque les modèles prennent en compte la longueur axiale finie et
l’effet de frange dans la direction axiale, ainsi on peut procéder à une segmentation axiale.
Elle est notamment présentée par [78] - [81]. Les points faibles de la méthode sont qu’il
faudra dans certains cas définir, en fonction des harmoniques de champ qui induisent des
courants de Foucault, un maillage plus fin. En outre du moment où le nombre d’éléments
qui peuvent être définis dans l’outil de simulation est limité, les éléments finis 3D ne
sont pas toujours pratiques. Avec les ordinateurs personnels disponibles en 2016, le temps
d’exécution est de l’ordre de plusieurs heures ou plusieurs jours, ce qui constitue une grande
limite surtout si on se trouve en phase d’optimisation nécessitant beaucoup d’itérations.

1.4.3/ Méthodes analytiques couplées avec EF 2D

Comme alternative aux modélisations analytique ou numérique 2D, certains auteurs
trouvent qu’il est plus approprié de combiner les avantages des deux méthodes . Cette
méthode a été utilisée par exemple dans [35], [48],[82]-[87]. Dans cette méthode, similaire
à la modélisation analytique, le champ dû à la réaction d’induit est représenté par une
nappe fine infinitésimale de courant à la surface du stator. [42][59], [45], [49], [9][88][55][89],
[90][91], [92]- [7] ont également utilisé cette méthode. Une approche [77] est de placer une
distribution de courant représentant chaque harmonique sur la surface du stator dans le
modèle EF 2D tout en utilisant la périodicité où seulement une fraction du rotor est prise
en compte dans le modèle. Une autre approche [55] est d’employer une approche analytique
appropriée (par exemple modèle analytique 2D dans [51], [84]) pour le calcul de champ et
les pertes par courants de Foucault dans les différentes régions conductrices. Les avantages
sont qu’en utilisant cette méthode avec les deux approches, le champ de réaction créé par
les courants de Foucault peut être pris en compte. Cette méthode est très utile lorsqu’on
doit prendre en compte l’effet de denture et le champ de réaction d’induit des courants de
Foucault. Les modèles permettent de comprendre le comportement de chaque harmonique
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en ce qui concerne les pertes. Cette méthode peut également prendre éventuellement en
compte la longueur finie axiale alors qu’elle ne pouvait pas l’être avec seulement la méthode
EF 2D. La première approche est suffisamment souple pour tenir compte de la saturation
et l’effet de saillance. L’un des points faibles de la méthode est que dans les deux ap-
proches, seule la composante normale de la densité de flux et de façon correspondante la
composante axiale du courant de Foucault sont calculés. Cependant, dans certains cas,
on peut avoir besoin de considérer le champ radial pour calculer la composante radiale
de la densité des courants de Foucault. (comme dans la segmentation axiale [97]). L’effet
de segmentation axiale ne peut pas être modélisé. La méthode pour les deux approches
nécessite généralement plus de temps que dans un modèle analytique seul [3][97][49][98].

1.4.4/ Méthodes analytiques avec EF 2D /3D

En utilisant la combinaison des méthodes analytiques et EF 2D associés aux EF 3D on
gagne en précision. L’idée générale est la même que celle qui est utilisée au paragraphe
1.4.3. Elle a été notamment utilisée par [24], [97], [68][77], [79]-[81], [99], [100][100]- [112] .
Cette méthode permet de prendre en compte la segmentation axiale. Enfin, il est prévu que
sur la base de l’idée générale de la méthode hybride qui consiste à combiner la simplicité
et la rapidité du modèle analytique avec la généralité et la précision des modèles numé-
riques, des combinaisons innovantes peuvent conduire à une modélisation plus appropriée
en fonction des besoins de chaque application spécifique.

1.4.5/ Méthode 2.5 D ou quasi 3D

Dans [53] et [89] en s’aidant de la symétrie (la géométrie considérée étant axisymétrique
tandis que les champs électromagnétiques sont considérés comme périodique) et quelques
modifications dans les équations de Maxwell de base, une méthode dite EF 2.5D ou quasi
3D est utilisée pour évaluer la segmentation axiale [27] .

1.5/ Méthodes de mesure

1.5.1/ Mesures thermométriques

Les auteurs [3],[48], [113] ont utilisé cette méthode : une thermistance est placée à un
endroit approprié dans l’AP, par exemple sur la surface au centre du segment de l’AP voir
figure (1.5).

Puis, en assurant un refroidissement parfait des tôles statoriques, la machine est lancée
et laissée en fonctionnement en régime permanent pendant un certain temps. Le temps
doit être assez grand pour que la pente initiale de la courbe de température puisse être
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Figure 1.5 – Test thermométrique [3]

identifiée à partir de la mesure. En outre, il faut veiller à ce que la température de l’AP
et des autres composants (bobinages, roulements...) ne dépassent pas la limite maximale
de fonctionnement [48]. Enfin, en supposant une distribution uniforme de la chaleur dans
l’AP (homogénéité thermique du matériau magnétique), les pertes totales de l’AP peuvent
être calculées [3].

1.6/ Techniques de réduction des pertes

1.6.1/ Segmentation circonférentielle

Une des méthodes pour réduire les pertes par courants de Foucault est de segmenter circon-
férentiellement les APs [18], [13], [60], [47]. Les segments sont soit isolés avec de l’air [22],
[36] ou électriquement isolés [18], [22], [36], [60], [16]. En segmentant circonférentiellement,
on interrompt le trajet des courants de Foucault dans la direction circonférentielle. Les
courants de Foucault, en raison de la présence d’harmoniques d’ordres supérieurs comme
celles dues à l’effet de denture ne peuvent être considérablement influencés par cette tech-
nique.

1.6.2/ Segmentation axiale

La segmentation axiale de l’AP [48], [16] ou de matériaux conducteurs [59], [27] s’est avérée
efficace pour réduire les pertes par courants de Foucault dans les composants du rotor.
Par cette méthode, on interrompt le trajet axial des courants de Foucault dus à toutes
les harmoniques. Cette méthode semble être un des moyens les plus efficaces comparé à la
segmentation circonférentielle qui ne coupe pas le trajet des courants de Foucault dus aux
harmoniques de rang élevé. Cette différence peut devenir remarquable quand une grande
partie des pertes est due aux harmoniques de rang faible.
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1.7/ Analyse documentaire en lien avec certains modèles
de pertes

Dans la littérature, la plupart des articles en rapport avec l’étude des pertes par cou-
rants de Foucault dans les APs sont axés sur les méthodes et techniques de réduction de
ces pertes. Les trois techniques principales sont soit de segmenter des APs circonféren-
tiellement ou axialement, ou en effectuant un désalignement des APs dans le rotor [114].
D’autres références portent sur la mesure des pertes dans les APs [115] et prennent en
compte la variation de la perméance due aux encoches statoriques ainsi que l’effet de la
charge[11]. Généralement on rencontre des modèles qui prennent en compte la réaction
d’induit et d’autres qui la négligent. Parmi ces modèles on peut distinguer certains qui
prennent en compte les harmoniques spatiales, d’autres qui traitent de l’effet des harmo-
niques temporelles et d’autres qui tiennent compte des harmoniques spatio-temporelles.

1.7.1/ Modèles avec réaction d’induit

Une méthode de calcul des pertes dans le rotor et prenant en compte les harmoniques
spatio-temporels est présentée dans [45] par Zhu et al.. La méthode est appliquée sur le
même type de machine que dans [47] présenté dans la figure 1.6.

Figure 1.6 – Modèle d’une machine à
rotor intérieur [3]

Figure 1.7 – Configuration d’un mo-
teur à AP [4]

Ce modèle a apporté quelques améliorations dans l’estimation des pertes par rapport à
l’augmentation de la complexité des expressions utilisées pour déterminer la valeur des
pertes. Plusieurs hypothèses importantes ont été posées : les enroulements du stator sont
représentés sous forme de nappe de courant placée au niveau des ouvertures d’encoches
comme à la figure 1.6 ; la variation de la perméance causée par les encoches est négligée ;
les APs et matériaux conducteurs sont supposés être homogènes et isotropes.



1.7. ANALYSE DOCUMENTAIRE EN LIEN AVEC CERTAINS MODÈLES DE PERTES 21

Dans [3] un modèle basé sur [47]est présenté. Le modèle tient compte de plusieurs types
d’enroulements et présente des expressions pour le calcul de l’induction magnétique B et
du champ magnétique H dans trois régions principales comme décrit dans la figure 1.6.
L’effet des encoches du stator, dans la distribution de la densité de flux magnétique, est
négligé. Les hypothèses sont les mêmes que pour [45] et [47]. Le modèle prend en compte à
la fois les harmoniques temporelles et spatiales et est applicable aussi bien aux machines à
courant alternatif qu’à ceux à courant continu à rotor interne ou externe. Par ailleurs, un
dispositif expérimental pour les mesures dans une machine réelle est décrit dans l’article.

Une étude portant sur les machines sans encoches, comme dans la figure 1.7 , est présentée
dans [4] par Markovic et al. et prend en compte les harmoniques de temps et d’espace. Les
auteurs affirment qu’il peut être applicable à plusieurs configurations différentes.

Dans cette étude, les hypothèses suivantes sont adoptées : le matériau de l’arbre est supposé
linéaire et conducteur ; le fer du stator est supposé non-conducteur linéaire et avec une
perméabilité infinie ; le point de fonctionnement sur la courbe B(H) est supposé être dans
la zone linéaire ; on suppose que l’induction rémanente Br de l’AP n’a pas d’influence sur
les courants induits de Foucault ; les effets d’extrémité sont ignorés.

Dans le même ordre d’idée, Qazalbash, et al. ont mené une étude sur une génératrice à
APs connectée à un redresseur non commandé dans [5]. Les figures 1.8 et 1.9 montrent
la géométrie de la machine et le modèle implémenté. Cette étude prend en compte l’effet
de denture et l’influence des harmoniques spatiales de la force magnétomotrice dans l’in-
duction magnétique B. De plus, l’étude est appliquée à des APs en forme d’arc ayant une
aimantation parallèle et tient compte des harmoniques spatio-temporelles. Les hypothèses
adoptées sont : l’AP est supposé être une région conductrice d’aimantation nulle ; les effets
d’extrémités sont négligés ; le modèle suppose l’utilisation d’un AP annulaire ; la machine
a une saturation négligeable.

Figure 1.8 – Quart de la machine à
AP.[5]

Figure 1.9 – Modèle cylindrique de la
machine sans encoche.[5]
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Mirzaei et al. ont publié dans [6] une étude prenant en compte les harmoniques de temps
et d’espace, tout en considérant la segmentation axiale et circonférentielle des APs. Cette
étude va plus loin et fait une comparaison des pertes calculées en tenant compte de la
réaction d’induit. La géométrie proposée pour cette étude est représentée dans la figure
1.10. Les principales hypothèses sont les suivantes : la composante normale de B est uni-
quement étudiée ; la composante normale de J est négligée ; le fer du stator et celui du
rotor ont une perméabilité infinie.

Figure 1.10 – Modèle général incluant l’AP et l’entrefer [6]

Une étude appliquée à une machine synchrone à APs insérés est présentée dans [7] par
Dubas et al.. Ce papier fait un état de l’art des études effectuées auparavant par d’autres
auteurs depuis 1995. Il tient compte des types d’harmoniques de temps et d’espace. Les
hypothèses de calcul sont les suivantes : les effets d’extrémités sont ignorés ; l’effet de
denture n’est pas pris en compte ; l’induction rémanente de l’AP est négligée ; le fer du
stator et du rotor ne saturent pas ; Il n’y a pas d’espace d’air entre les APs et le fer,
(voir figure 1.11) ; la perméabilité et la conductivité des APs sont supposées constantes ;
la densité de courant de Foucault dans les APs n’a que la composante selon z ; les faces
des APs sont orientées radialement (figure 1.11).

Figure 1.11 – Coupe de la machine
synchrone à AP insérés [7]

Figure 1.12 – Géométrie et dimensions
du modèle [8]
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Martin et al. ont présenté une étude améliorée dans [8]. Une nouvelle méthode basée sur un
problème de magnétodynamique dans un anneau conducteur en utilisant les coordonnées
cartésiennes est introduite. Seule la segmentation circonférentielle est prise en compte
de même que l’effet de denture. La figure 1.12 illustre la géométrie et les dimensions
principales mises en œuvre dans le modèle. Les hypothèses générales sont les suivantes :
l’anneau conducteur est supposé homogène, linéaire et isotrope ; la perméabilité du fer
infini ; la longueur de l’anneau est beaucoup plus grande que le pas polaire ; le courant au
niveau du stator est représenté par une densité de courant équivalente.

1.7.2/ Modèles sans réaction d’induit

L’étude des pertes par courants de Foucault dans les APs a été traitée par Zhu et al. qui ont
commencé par une estimation de la distribution du champ magnétique dans la région du
rotor. La prédiction analytique de la distribution du champ magnétique B dans l’entrefer
suppose un modèle de champ magnétostatique [47]. Ce modèle est appliqué à une machine
à encoches avec des APs à aimantation parallèle et radiale, comme le montre la figure
1.13 . L’étude prend en compte les harmoniques spatio-temporelles avec les hypothèses
ci-après pour le modèle analytique : les effets d’extrémités sont négligés, autrement dit on
suppose que les courants de Foucault circulent seulement dans la direction axiale ; les APs
et matériaux conducteurs sont supposés homogènes et présentent des perméabilités et des
conductivités constantes et isotropes ; une fonction de perméance 2D est introduite pour
rendre compte de l’effet de denture.

Figure 1.13 – Modèle d’une machine à
rotor interne [3]

Figure 1.14 – machine et nappe de
courant équivalente [9]

Ishak et al. en adoptant des hypothèses similaires ont fait une analyse applicable aux
machines avec un nombre fractionnaire d’encoches par pôle présenté dans [9]. Ce modèle
2D considère la contribution des harmoniques spatiales dans les pertes tout en introduisant
l’effet des harmoniques de temporelles. Le modèle est également applicable aux machines
alimentées avec un plus grand nombre de phases, et néglige l’effet des courants de Foucault
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sur la densité de flux magnétique dans l’entrefer. Le modèle mis en œuvre est présenté
dans la figure 1.14

Dans [10], Wang et al. considèrent dans leur modèle, à la fois les harmoniques spatiales
et temporelles. La figure 1.15 montre la machine étudiée où la segmentation radiale a
été réalisée. En outre, l’étude montre qu’il existe une limite par rapport au nombre de
segments au-delà de laquelle la réduction des pertes n’est plus efficace. De plus ils arrivent
à la conclusion que les pertes dans les segments ne sont pas réparties de manière égale,
et qu’il faut faire attention lorsque l’on considère le risque de démagnétisation. L’étude
repose sur les hypothèses suivantes : les matériaux utilisés au niveau du stator présentent
une perméabilité infinie ; l’analyse suppose une machine sans encoches et les courants
statoriques sont modélisés sous forme de nappe ramenée à la surface du stator.

Figure 1.15 – Géométrie complète du
modèle 2D [10]

Figure 1.16 – Symboles et types de ré-
gions [11]

Une étude très détaillée prenant en compte l’effet de denture et la charge est présentée dans
[11] par Wu et al.. Elle prend également en compte l’influence des harmoniques temporelles
et spatiales de même que l’aimantation parallèle et radiale des APs. La géométrie de la
machine est présentée dans la figure 1.15. Dans ce travail, le fer a une perméabilité infinie ;
les effets d’extrémités sont négligés ; l’AP a des propriétés linéaires ; les encoches ont une
géométrie simplifiée (figure 1.16) ; les tôles magnétiques dans le rotor et le stator ont
une conductivité nulle ; la densité de courant dans la zone des conducteurs est supposée
uniforme ; la perméabilité des espaces entre les APs est identique à celle des APs ; les APs
sont parfaitement isolés.

Polinder et al. ont étudié une machine pour un générateur de turbine à gaz où ils prennent
en compte seulement les harmoniques temporelles [12]. Le modèle est développé pour le
calcul des pertes dans les APs avec prise en compte de la segmentation circonférentielle
comme l’indique la figure 1.17. Les pertes dans les APs sont modélisées comme des résis-
tances introduites sur le circuit électrique équivalent de la machine. En plus des hypothèses
précédentes, les hypothèses suivantes sont également adoptées : la densité de flux magné-
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tique B est supposée constante sur la largeur de l’AP ; la densité de courant a seulement
une composante selon la direction z (voir Figure 1.18).

Figure 1.17 – Coupe d’un segment
d’AP [12]

Figure 1.18 – Coupe d’une machine à
AP deux pôles [12]

Une étude tenant compte à la fois de la segmentation axiale et radiale et comptant pour les
harmoniques temporelles est rapportée dans [13] par Huang et al.. La géométrie à laquelle
le modèle est appliqué est représentée sur la figure 1.19

Figure 1.19 – Coupe d’un pôle d’AP [13]

. Cette étude donne des recommandations sur le moment où l’effet de peau doit être
considéré ou pas et montre que la segmentation peut être inefficace. Ceci ne peut être
observé qu’avec un modèle dans lequel l’effet de peau est pris en compte dans le calcul des
pertes.

Pyrhonen et al. ont présenté un modèle de calcul à travers une étude dont la géométrie est
présentée à la figure 1.20 [14] . Il s’agit du calcul des pertes dans l’AP dues aux variations
de perméance du stator et aux harmoniques dues à la distribution des enroulements.
Par conséquent, les harmoniques temporels ne sont pas prises en compte. Les hypothèses
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décrites dans l’article sont les suivantes : l’induction magnétique B peut être calculée sur
la base de la théorie classique de Carter ; le matériau de la culasse rotorique est supposé
comme étant non-conducteur ou laminé et n’affecte pas le comportement du flux.

Figure 1.20 – Chemin des courants de
Foucault causés par la variation de per-
méance [14]

Figure 1.21 – Courant de Foucault in-
duit [15]

Dans [15], Aslan et al. ont présenté une étude qui ne prend en compte que les harmoniques
d’espace dans les machines à enroulements concentriques. Comme décrit à la figure 1.21,
l’étude se concentre sur l’interaction des harmoniques spatiales de la forme d’onde avec les
APs et les pertes qui en résultent. Elle suppose négligeables les pertes résultant de l’effet
de denture ; les pertes dans l’AP correspondent à la somme des pertes causées par chaque
harmonique parasite présente dans la force magnétomotrice ; la variation de l’induction B
avec l’épaisseur de l’AP et la longueur axiale est négligée.

Atallah et al. ont présenté un autre modèle tenant compte de la segmentation circonfé-
rentielle des APs et présenté dans [16]. L’analyse est appliquée à des machines triphasées
et hexaphasées. De plus, ils supposent que le courant est réparti uniformément autour
du stator comme représenté sur les figures 1.23 et 1.22 négligent donc l’effet de denture.
Toutefois, il ne considère que les pertes dues aux harmoniques spatiales pour des configu-
rations. La précision de ce modèle est réduite lorsque la vitesse de la machine augmente, et
ce modèle n’est applicable qu’aux machines ayant au moins un segment d’AP par pôle au
rotor. Les hypothèses de ce modèle sont que le stator et le rotor sont infiniment perméables
et les APs sont supposés avoir avec une résistivité élevée et une faible perméabilité ; l’effet
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de denture est négligé.

Figure 1.22 – Machine d’étude à rotor
interne [16]

Figure 1.23 – Machine d’étude à rotor
externe [16]

1.8/ Conclusion et analyse

Dans la littérature, il existe deux approches principales pour modéliser les courants induits
dans les APs des machines synchrones ; l’approche analytique et l’approche numérique.
Les approches analytiques sont basées sur la résolution des équations de Maxwell sous des
hypothèses simplificatrices en 2D. Ainsi, dans le cas d’une MSAP, plusieurs hypothèses
simplificatrices sont généralement faites notamment :

- Les armatures statorique et rotorique ont une perméabilité infinie ;

- Les APs sont homogènes et isotropes ;

- La longueur de la machine est très grande par rapport au pas polaire ;

- La réluctance d’entrefer est considérée constante.

Par exemple [116] proposent un modèle simple de l’AP qui approxime la distribution du
courant par un chemin équivalent, car l’effet de peau est négligé. Une autre approche pour
calculer ces pertes dans le cas de MSAP à APs collés au rotor, proposée par plusieurs au-
teurs [117], [92], [9] , consiste d’abord à remplacer les courants circulant dans les bobinages
statoriques par une densité de courant linéique uniforme le long des encoches statoriques.
Les pertes totales s’obtiennent en sommant celles dues aux différentes fréquences des har-
moniques temporelles et spatiales. La plupart des approches présentées ci-dessus négligent
les effets 3D des courants induits avec l’hypothèse d’une dimension axiale de l’AP très
grande par rapport aux autres. Cependant, cette hypothèse n’est pas toujours valable et
les approches 2D peuvent introduire des erreurs importantes dans le calcul des pertes par
courants induits. Les Figures 1.24 et 1.25 montrent le caractère 3D de la distribution des
courants de Foucault obtenue avec Flux 3D.
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Figure 1.24 – Distribution des cou-
rants de Foucault à f= 10 kHz [17]

Figure 1.25 – Distribution des cou-
rants de Foucault à f= 50 Hz [17]

Pour tenir compte des effets 3D des courants induits [118] introduit un facteur de correc-
tion qui doit être, pour le cas d’une MSAP, calculé pour chaque harmonique de la force
magnétomotrice. Les approches présentées ci-dessus ne prennent pas en compte l’effet de
peau. Dans certaines circonstances, étant donné que la perméabilité de l’AP est faible,
l’épaisseur de la peau peut devenir très grande par rapport à la largeur de l’AP et des
erreurs significatives peuvent se produire en négligeant cet effet comme le montre [119]
dans ses travaux. Il a ensuite proposé deux méthodes pour tenir compte de cet effet :
une approche globale de l’énergie et une approche utilisant la décomposition en série de
Fourier de la force magnétomotrice, la dernière approche étant plus précise. Dans les deux
cas, en plus de l’effet de peau, les effets d’extrémité sont également pris en compte par un
coefficient.

Les approches par éléments finis représentent les approches numériques les plus utilisés
pour la résolution des équations de Maxwell. En y associant les lois de comportement
des matériaux, le système électromagnétique peut être décrit par un système d’équations
aux dérivées partielles dont les conditions aux limites sont connues. Sur la base de ce
modèle numérique, il existe différentes approches pour la quantification des pertes par
courants induits dans les APs avec pour chacune ses propres avantages et inconvénients.
Avec l’approche par éléments finis en 2D l’étude des pertes par courants de Foucault
dans les machines à APs peut être faite en considérant le rotor et le stator comme des
milieux présentant une perméabilité magnétique non linéaire tandis que le comportement
magnétique des APs est supposé linéaire. Les densités de courant induit calculées dans les
milieux conducteurs de la machine permettent ensuite de déterminer les pertes par effet
de Joule qui y sont associés . L’approche par éléments finis 2D est intéressante en cela
qu’elle ne nécessite pas de temps de calculs importants et qu’elle est facile à mettre en
œuvre. Toutefois, comme dans la plupart des approches analytiques, ce type d’approche
souffre d’un manque de précision, car certains effets comme le rebouclage tridimensionnel
des courants induits n’est pas pris en compte. Pour corriger les erreurs introduites par
l’approche 2D S.Ruocho et al [109] ont proposé une approche analytique pour améliorer la
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précision du calcul des courants induits. La méthode utilisée est basée sur l’ajustement de
la résistivité électrique des APs par un facteur de correction en fonction de leurs dimensions
. Une autre méthode pour tenir compte des effets 3D a été proposée par C.Deak et al, [120]
et en utilisant le coefficient Russell Norsworthy qui exprime une conductivité équivalente
de l’AP. L’analyse par éléments finis 3D est nécessaire pour prendre en compte le parcours
réel des courants induits dans les APs. Cette méthode qui se base sur les mêmes hypothèses
que l’analyse 2D donne les résultats les plus précis, mais généralement au détriment d’un
temps de calcul important. Par contre l’approche par éléments finis en 2D avec couplage
3D est quant à elle très intéressante puisqu’elle utilise d’abord une analyse magnétique
non linéaire par éléments finis en 2D pour obtenir la variation du flux dans l’AP. Ensuite
les pertes par courants de Foucault sont calculées à l’aide d’une simulation 3D uniquement
dans l’AP en utilisant la distribution du flux obtenue par calcul 2D comme terme source.
Dans ce cas l’effet des courants induits dans les APs sur le reste du circuit magnétique est
négligé, mais le temps de calcul est considérablement réduit par rapport à l’approche 3D
globale. Par ailleurs cette approche semble aboutir à des résultats similaires à ceux de la
méthode globale en 3D. Dans cette section, les approches de calcul des courants induits qui
se développent dans les APs ont été succinctement abordées. La modélisation par éléments
finis en 3D numérique conduit à une bonne précision, mais nécessite des temps de calculs
importants. L’approche analytique avec une précision limitée est plutôt recommandée.
Cependant, cette approche se heurte parfois à la complexité de certaines géométries et la
non-linéarité des matériaux le rend très difficile, voire impossible. On remarque aisément
la rareté de méthodes expérimentales, sans doute à cause de la difficulté à mesurer les
courants induits de Foucault. Nous allons de ce fait aborder dans la suite de ce document
au chapitre 2 , l’étude numérique par éléments finis 2D et 3D puis l’es études expérimentales
et analytiques respectivement dans les chapitres 3 et 4.





2
Modèles de simulation par
éléments finis 2D et 3D

2.1/ Introduction

L’étude des pertes par courants de Foucault dans les APs et matériaux conducteurs pré-
sents dans les systèmes électrotechniques nécessite la prise en compte à la fois des courants
induits et l’échauffement qui s’en suit, la prise en compte de la réaction magnétique d’in-
duit, sans oublier la non-linéarité des caractéristiques des matériaux. Pour ce faire, diffé-
rentes méthodes peuvent être employées. Comme énoncé dans le chapitre précédent, les
méthodes analytiques, sous des hypothèses simplificatrices, donnent des résultats dont la
précision est limitée, mais avec des temps de calcul assez réduits. D’où leur utilisation pour
des études préliminaires de conception et de dimensionnement. Lorsqu’il devient nécessaire
de prendre en compte les non-linéarités propres au système (matériaux, effet de peau...)
afin d’avoir une précision plus accrue, on recourt généralement aux modèles numériques
basés sur la méthode des éléments finis (EF).

Ce chapitre est dédié à la présentation du modèle EF du dispositif d’études des pertes par
courants de Foucault dans les APs et matériaux conducteurs. L’étude a été faite avec les
logiciels Flux 2D et 3D en régime magnétoharmonique.

2.2/ Problèmes magnétoharmonique sous Flux

L’application magnétoharmonique permet l’étude des dispositifs en régime harmonique
(régime permanent sinusoïdal) à une fréquence donnée.

La résolution en complexe des équations de Maxwell suppose que toutes les grandeurs
physiques varient de façon sinusoïdale dans le temps à une fréquence donnée. Le champ
magnétique est lié à la présence de courants électriques variables, obligatoirement sinu-
soïdaux. (Les régions de type aimant avec une induction rémanente nulle ne sont pas
autorisées) [18].

31
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Cette application permet la prise en compte des courants induits dans les régions conduc-
trices (courants de Foucault). Elle permet également la prise en compte, dans ces régions
conductrices, des effets de peau 1 et des effets de proximité. Les résultats significatifs que
l’on peut obtenir avec l’application magnétoharmonique sont classiques à savoir les cou-
rants induits, les puissances dissipées par effet Joule dans les conducteurs, etc.

Les grandeurs physiques calculées varient de façon sinusoïdale dans le temps (à une fré-
quence donnée). Elles s’expriment à l’aide de la notation complexe. Étant donné que toutes
les grandeurs physiques s’expriment à l’aide de la notation complexe, l’utilisation de cette
technique est, à priori, subordonnée aux hypothèses que tous les matériaux sont linéaires
et les sources sont sinusoïdales.

De nombreux dispositifs peuvent néanmoins être étudiés avec ces hypothèses. De plus,
l’utilisation de la résolution avec des nombres complexes peut être étendue dans certains
cas. Tout d’abord pour la prise en compte des matériaux à caractéristiques non linéaires,
bien que dans ce cas les grandeurs ne soient plus sinusoïdales, une méthode basée sur une
équivalence énergétique permet de définir une relation B(H) dite « équivalente » qui tient
compte du fait que les grandeurs varient en fonction du temps. Ainsi le résultat, qui est
une approximation, puisqu’exprimé sous forme sinusoïdale, donnera tout de même une
idée relativement précise des résultats réels. En outre, il faut noter qu’une alimentation
non sinusoïdale, mais périodique, dans le cas de matériaux linéaires en particulier, peut, à
l’aide d’une décomposition en série de Fourier, être traitée par un ensemble de résolution
en régime harmonique. Certains auteurs étendent cette possibilité au cas de régions non
linéaires [18].

2.2.1/ Équations résolues en magnétoharmonique

Les équations utilisées pour la résolution sont :
— les équations de Maxwell (pour un système magnétique) ;
— les équations constitutives des matériaux.

Les conditions de calcul pour une application magnétoharmonique sont les suivantes :
— l’étude est une étude temporelle : (régime permanent sinusoïdal : les sources de

courant varient sinusoïdalement en fonction du temps) ;
— On s’intéresse aux champs B, H et E (le champ D n’est pas calculé). 2

Dans les conditions de calcul énoncées précédemment, les équations de Maxwell se ré-
sument de la façon suivante :

1. Pour les applications 3D, l’effet de peau peut être prononcé (épaisseur de peau faible par rapport
aux dimensions des pièces)

2. Les équations en champs magnétiques B, H et en champs électriques E, D ne peuvent pas toujours
être découplées
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rotE = −∂B

∂t
(2.1)

J = σE (2.2)

divB = 0 (2.3)

B = µ (2.4)

rotH = J (2.5)

Avec

E : champ électrique [V/m] et B : induction magnétique [T ]

H : champ magnétique en [A/m] et J : densité de courant en [A/m2]

σ : conductivité du milieu en [S] et µ : perméabilité du milieu en [H/m]

L’équation constitutive de la matière pour les matériaux magnétiques 4.30, peut se mettre
sous la forme B(H) ou H(B) soit, B = µH ou encore B = µ0µrH avec µr la perméabilité
relative du milieu et µ0 la perméabilité du vide. Cette équation pourrait être également
écrite sous la formeH = νB ou H = ν0νrB avec νr la reluctivité du milieu et ν0 la
reluctivité du vide.

Pour résoudre ces équations, deux modèles sont utilisables : le modèle vecteur qui utilise le
potentiel vecteur magnétique noté A et le modèle scalaire qui utilise des potentiels scalaires
magnétiques notés Φtot ou Φred . Pour les applications en 2D, le modèle vecteur est gé-
néralement utilisé. L’équation de Maxwell-Faraday 2.1 implique l’existence d’un potentiel
scalaire V et d’un potentiel vecteur A tel que :

E = −(∂A

∂t
)− gradV (2.6)

L’équation résolue par la méthode des éléments finis en magnétoharmonique s’écrit :

rot(ν0[νr]rot(A)) + [σ](∂A

∂t
+ gradV ) = 0 (2.7)

qui peut s’écrire avec la notation complexe où [d/dt] est remplacée par [jω] :

rot(ν0[νr]rot(A)) + [σ](jωA + gradV ) = 0 (2.8)

où :
— [νr] est le tenseur de reluctivité du milieu ;
— ν0 est la reluctivité du vide ; ν0 = 1/µ0 = 1/(4π10−7) en [m/H] ;
— [A] est le potentiel vecteur complexe magnétique en [Wb/m] ;
— [σ] est le tenseur de conductivité du milieu en [S].



34 CHAPITRE 2. MODÈLES DE SIMULATION PAR ÉLÉMENTS FINIS 2D ET 3D

Pour les applications en 3D, le modèle généralement utilisé est le modèle scalaire où Flux
dispose de trois formulations magnétiques différentes utilisant des potentiels scalaires dif-
férents. À chaque région du problème correspond une formulation et par conséquent une
équation.

2.2.2/ Quelques notions en magnétoharmonique

2.2.2.1/ Effet de la fréquence

L’application magnétoharmonique peut être utilisée pour traiter des problèmes à basse
fréquence (hypothèse des régimes quasi stationnaires). À basse fréquence, les équations
en champs électriques et les équations en champs magnétiques peuvent être découplées.
Cette séparation dépend : des matériaux, des fréquences de travail, de la taille du domaine
d’étude. Elle est habituellement considérée comme valide pour des fréquences f allant de
1 à 10 GHz. La fréquence est définie au moment du choix de l’application.

2.2.2.2/ Effet de peau et maillage

L’expression effet de peau (ou effet pelliculaire) est relative aux phénomènes qui se pro-
duisent quand un conducteur est parcouru par un courant électrique dépendant du temps.
À haute fréquence, les courants n’utilisent pas toute la section du conducteur, mais se
concentrent dans les couches externes proches de la surface du conducteur. Il y a donc
concentration des lignes de courant vers la surface extérieure du conducteur. Ceci se pro-
duit lorsque soit la fréquence (f), soit la perméabilité (µ), soit encore la conductivité (σ)
est élevée. L’épaisseur moyenne δ de peau dans laquelle circulent les courants peut être
estimée à l’aide de la formule : δ =

√
2

µ0σw
(pour un matériau linéaire, homogène et

isotrope)

où :
— ω est la pulsation du signal (ω = 2πf) ;
— µ est la perméabilité du milieu ;
— σ est la conductivité du milieu .

Les grandeurs physiques comme le courant, ou le champ magnétique ont une décroissance
exponentielle dans l’épaisseur de peau. Le champ se propage dans le conducteur, mais en
étant atténué d’un facteur δ, appelé épaisseur de peau qui correspond également à l’ordre
de grandeur de la longueur de pénétration de l’onde dans le conducteur. Cette épaisseur
sera d’autant plus faible que la conductivité du matériau et la fréquence de l’onde sont
élevées. Cet effet de peau provoque la décroissance de la densité de courant à mesure que
l’on s’éloigne de la périphérie du conducteur et conduit à une augmentation de la résistance
du conducteur.
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2.2.2.3/ Modèles équivalents en magnétoharmonique

Dans une application magnétoharmonique, les variables inconnues (potentiels) et les gran-
deurs physiques qui en dérivent (champ magnétique et induction magnétique) sont suppo-
sées varier de façon sinusoïdale en fonction du temps. La représentation complexe est donc
utilisée, et la solution peut être obtenue en une seule résolution. Dans cette hypothèse,
il n’est pas possible de prendre en compte les matériaux magnétiques à caractéristiques
non linéaires. En effet, en présence d’un matériau non linéaire, le champ magnétique H

et l’induction magnétique B ne peuvent pas varier sinusoïdalement simultanément. Pour
prendre en compte les matériaux à caractéristique non linéaire, une méthode basée sur
une équivalence énergétique permet de définir une relation B(H) dite équivalente qui tient
compte du fait que les grandeurs varient en fonction du temps. Cependant il faut faire at-
tention, car cette méthode donne de bons résultats sur les grandeurs globales et les valeurs
instantanées sont accessibles, mais peuvent être dénuées de sens. La variable d’état varie
sinusoïdalement dans le temps, de même que ces grandeurs dérivées : champ magnétique
H et induction magnétique B. Or, dans la réalité, en présence d’un matériau non linéaire,
le champ magnétique H et l’induction magnétique B ne varient pas sinusoïdalement simul-
tanément comme l’indique la figure 2.1 [18].

Figure 2.1 – Évolution de B et de H pour un matériau non linéaire [18]

Afin de prendre en compte les contradictions énoncées précédemment, des approximations
sont réalisées au niveau des modèles proposés pour la loi de comportement magnétique. La
caractéristique B(H) est modifiée afin de fonctionner à un niveau d’énergie équivalent. On
parle alors de caractéristique B(H) équivalente, ou de méthode basée sur une équivalence
énergétique. L’énergie est représentée par la surface grisée sur la figure ci-dessous 2.2. La
courbe B(H) équivalente est calculée de telle façon que, en tout point de l’espace, la densité
d’énergie magnétique moyenne par période obtenue à partir de la courbe B(H) réelle, soit
égale à la densité d’énergie magnétique donnée par la courbe B(H) équivalente.
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Figure 2.2 – Équivalence énergétique [18]

Pour le calcul de la courbe B(H) équivalente, il existe deux cas extrêmes présentés sur la
figure 2.3.

Figure 2.3 – Équivalence énergétique : cas extrêmes [18]

Dans la réalité, ni B ni H ne sont sinusoïdaux. Les résultats obtenus avec les courbes
équivalentes calculés dans les deux cas extrêmes encadrent le plus souvent le résultat
exact. C’est pourquoi la courbe équivalente peut également être calculée à l’aide d’une
combinaison linéaire entre ces deux cas extrêmes. Les courbes équivalentes sont présentées
sur la figure 2.4.
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Figure 2.4 – Courbes équivalentes [18]

Les modèles équivalents proposés dans Flux pour la loi de comportement B(H) sont pré-
sentés dans le Tableau 2.1 :

Tableau 2.1 – Modèles équivalents proposés dans Flux [18]
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2.3/ Cas-test de dispositif de mesure des pertes par cou-
rants de Foucault

Dans le but de valider ultérieurement les mesures des pertes par courants de Foucault dans
les APs, puis de les comparer également au modèle analytique (ANA) développé, un cas
test composé d’un électroaimant en forme de U à armature plate est étudié. Cette étude
prend en compte aussi bien l’influence de la fréquence que l’effet de la segmentation sur
les pertes par courants de Foucault induits soit dans des prismes en aluminium, soit dans
des prismes en APs.

2.3.1/ Système d’étude

Dans cette partie, nous considérons un dispositif expérimental simple, i.e., un électroai-
mant, permettant d’analyser expérimentalement les pertes par courants de Foucault dans
des prismes en APs ou dans des prismes en aluminium et ainsi de valider différents modèles
numériques et (semi-)analytiques. Dans un premier temps, nous décrivons le dispositif ex-
périmental considéré, puis, dans un deuxième temps, nous présentons les résultats du calcul
des pertes dans le dispositif expérimental issus du modèle numérique par éléments finis en
2D et en 3D. Le dispositif expérimental est présenté sur la figure2.5

Figure 2.5 – Dispositif expérimental utilisé pour le modèle EF 2D et 3D. [19]

Il s’agit d’un électroaimant en forme de U à armature plate contenant deux APs ou alu-
minium comme présenté sur la figure 2.6
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Tableau 2.2 – Dimensions de l’électroaimant

Symbole Paramètre Valeur
L Longueur 190 mm
l largeur 150 mm

Prof Profondeur 43 mm
HA ÉpaisseurAP/aluminium 2, 5, 10 mm
A Section du circuit magnétique 43x43 mm2

D Épaisseur armature 43 mm

Figure 2.6 – Modèle EF 2D/3D du dispositif expérimental et sa représentation schéma-
tique .

Le tableau 2.2 donne les dimensions principales des éléments constitutifs de l’électroaimant.
Il est composé de deux bobines, couplées en parallèle et alimentées en courant sinusoïdal
de fréquence fixe ou variable, pour faire varier le flux magnétique dans les APs. L’usage de
deux bobines permet de limiter les fuites, ce qui permet de les négliger dans les modèles.
Par ailleurs le niveau d’induction magnétique choisi est faible et le circuit magnétique est
feuilleté afin de limiter les pertes fer.

Afin de focaliser l’étude sur les seuls effets relatifs au matériau conducteur, le circuit
magnétique est modélisé comme un matériau homogène non conducteur dont la caracté-
ristique B(H) est présentée sur la figure 2.7 extraite de la banque de matériaux de Flux
3D.
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Figure 2.7 – Caractéristiques B(H) de la tôle M40050A.

L’AP utilisé, de type NdFeB, est quant à lui considéré comme un milieu linéaire et sans
aimantation rémanente. Il en est de même pour l’aluminium. Les courbes B(H) de ces
matériaux sont présentées sur la figure 2.8. Ces courbes sont extraites des caractéristiques
des matériaux contenus dans la banque de matériaux de Flux 3D [18].
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Figure 2.8 – Caractéristiques B(H) de l’aimant NdFeB et de l’aluminium .

Les caractéristiques générales des matériaux utilisés et de l’électroaimant sont résumées
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Tableau 2.3 – Caractéristiques des matériaux utilisés

Matériaux Propriétés Valeurs
Noyau magnétique M40050A Saturation isotrope spline -
Aimant permanent NdFeB30 Induction rémanente 0 T

Perméabilité relative 1.0446
Conductivité électrique 0.625 MS/m

Aluminium Linéaire isotrope -
Perméabilité relative 1

Conductivité électrique 38.46 MS/m
Bobine d’excitation Nombre de spires 2x500

Valeur courant maximal 4.5 A
Fréquence 50-1600 Hz

dans le tableau 2.3

2.3.2/ Maillage

La figure 2.9 représente le maillage du dispositif expérimental sous flux 3D. On notera
qu’il est nécessaire d’adapter au mieux le maillage à la physique du problème et au temps
de calcul. En effet, la finesse du maillage dépend des contraintes géométriques (maillage
d’une région très mince par exemple), mais également des contraintes physiques du pro-
blème (variation importante de la perméabilité dans un élément, épaisseur de peau...). En
règle générale, les éléments doivent être d’autant plus petits que la variable d’état varie
rapidement [18]. Pour mailler l’épaisseur de peau, nous avons utilisé des éléments de type
rectangulaire ou hexaédrique, i.e., le mailleur réglé (2D) et un mailleur extrusif à base
réglée (3D). Le reste du dispositif est maillé avec le mailleur automatique. Au niveau des
APs le maillage a été affiné. En effet nous avons créé des discrétisations linéiques que nous
avons affectées aux lignes constituant l’aimant. Pour vérifier le maillage on doit calculer
l’épaisseur de peau défini par δ =

√
ρ

πµ0µrf
, ρ étant la résistivité du matériau exprimée en

Ω.m et f la fréquence à laquelle on opère en Hz, puis utiliser au minimum deux noeuds
au niveau de l’épaisseur de peau. Pour gagner du temps de calcul, deux symétries ont été
exploitées, réduisant ainsi le modèle 3D au quart du modèle, tandis que celui en 2D a été
réduit de moitié. Les discrétisations affectées aux points sont résumées dans le Tableau
2.4.

Tableau 2.4 – Discrétisation points pour maillage

Large [mm] Medium [mm] Small [mm]

10 2.5 0.5
Boite infinie circuit magnétique aimant/aluminium
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Figure 2.9 – Dispositif expérimental utilisé pour le modèle EF 2D et 3D.

La géométrie de la maquette, maillée en 2D et en 3D à l’aide de tétraèdres du deuxième
ordre, est illustrée sur la figure 2.10.

Figure 2.10 – Maillage 2D et 3D du dispositif expérimental.

2.4/ Étude numérique des pertes par courants de Fou-
cault

L’un des objectifs primordiaux de ce travail consiste à avoir des pertes par courants de
Foucault dans les matériaux conducteurs qui soient quantifiables que l’on soit à faible
fréquence ou pour une valeur de courant d’excitation faible. Afin de pouvoir comparer les
résultats de simulation en 2D et en 3D, plusieurs tests ont étés effectués avec la maquette
modélisée avec le logiciel Flux 2D et 3D. Les simulations en 3D ont été effectuées puis-
qu’elles représentent l’approche la plus précise pour tenir compte des effets 3D des courants
de Foucault. Pour être sûr d’avoir des modèles 2D et 3D équivalents, nous avions comparé
les inductions en 2D et en 3D pour différentes épaisseurs de l’aimant. Lors de la résolution
du dispositif décrit ci-dessous on peut remarquer des différences de résultats entre le 2D
et le 3D au niveau de l’induction. Le dispositif est composé d’un circuit magnétique (en
bleu) et d’une régionAP (rose et turquoise) ayant une perméabilité proche de 1 (1.046).
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La différence s’observe pour une épaisseur de 10 mm comme montré à la figure 2.11.

Figure 2.11 – Modèle incorrect de validation de l’induction

On remarque une différence importante sur les valeurs de l’induction obtenues en 2D et
en 3D. Les différences obtenues sont dues aux hypothèses du 2D. En effet pour que le
problème puisse être traité en 2D des conditions doivent être respectées. Il faut que la
longueur de l’entrefer soit petite par rapport à la profondeur du domaine pour pouvoir
négliger les effets 3D. Dans la configuration du dispositif, la profondeur du domaine est
de 43 mm et la longueur de l’entrefer est de 10 mm, le rapport entre la longueur totale
d’entrefer et la profondeur est donc de 43/20 =2.15. Ce rapport n’est pas suffisant et on
observe donc des résultats imprécis en 2D. Les résultats corrects sont donc obtenus avec
la géométrie 3D. Pour vérifier cela, un projet avec une région aimant de 1 mm, a été créé
et les résultats obtenus sont présentés à la figure 2.12.

Figure 2.12 – Modèle correct de validation de l’induction en 2D (à gauche) et en 3D (à
droite) .

En conclusion nous retenons que seuls les résultats de simulation pour les épaisseurs faibles
telles que 2 mm seront comparés en 2D et en 3D. Nous présenterons néanmoins les résul-
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tats de simulations pour toutes les autres épaisseurs que nous comparerons aux mesures
expérimentales.

De par la symétrie du système, seul un quart de la géométrie a été modélisé en 3D et la
moitié en 2D afin de limiter les temps de calcul. La géométrie 3D maillée dans ce cas est
présentée à la figure 2.13 et elle compte 36652 éléments tétraédriques avec 50225 noeuds.
Il faut préciser que le maillage de la partie conducteur massif doit être adapté aux plus
grandes fréquences.

Figure 2.13 – Maillage du 1/4 de la géométrie 3D de la maquette .

2.4.1/ Calcul des pertes dans les Aps

Le calcul numérique 2D/3D des pertes dans les APs est fait en prenant en compte la
conductivité électrique dans les APs, Le modèle EF 2D/3D du dispositif expérimental est
présenté sur la figure 2.6.

Figure 2.14 – Potentiel vecteur en 2D

La figure 2.15 présente la densité de courant dans les APs pour f = 20 kHz et 50 Hz. On
peut remarquer l’influence de l’effet de peau pour des fréquences élevées. Par ailleurs nous
pouvons également constater que les lignes de courant ne suivent pas forcément un chemin
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rectangulaire.

Figure 2.15 – Flèches de la densité de courant à 50 Hz (à gauche) et à 20 kHz(à droite)
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Figure 2.16 – AP en 3D présentant les points 1, 2, 3 et le chemin de mesure
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Figure 2.17 – Induction magnétique dans les APs en 2D

La figure 2.14 montre les lignes du potentiel vecteur en 2D ; ceci permet d’apprécier les
fuites et de valider l’hypothèse d’inexistence de fuite.
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Figure 2.18 – Induction magnétique dans les APs en 3D

Les relevés de l’induction magnétique dans les APs en trois différents points (i.e., points 1,
2 et 3) ainsi que sur un chemin au centre de l’AP sont présentés sur les figures 2.17 2.18,
2.19,2.20.
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Figure 2.19 – Induction magnétique dans les APs en 2D/3D

Les composantes normales (i.e., suivant l’axe y) en 2D/3D sur les points sont comparées à
la figure 2.19. On remarque bien des écarts au niveau de l’induction magnétique dans les
APs pour les modèles EF 2D/3D .
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Figure 2.20 – Induction magnétique dans les APs en 2D/3D sur un chemin

La figure 2.20 représente les composantes normales en 2D/3D sur le chemin (cf. figure 2.16
) à différentes fréquences, i.e., f = 50 Hz et 20 kHz. Dans les modèles semi-analytiques,
nous avons fait l’hypothèse selon laquelle l’induction était normale à la surface de l’AP et
constante comme montré sur la figure 4.6, ce qui n’est pas vrai à toutes fréquences. Pour
les fréquences élevées cette hypothèse n’est plus vérifiée puisque l’effet de peau commence
par se prononcer.

Partie réelle de la composante 2 
du champ magnétique, Hy [A/m]

Partie imaginaire de la composante 2 
du champ magnétique, Hy [A/m]

Figure 2.21 – Partie imaginaire du champ magnétique sur un chemin en fonction de la
fréquence
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Module du champ magnétique, Hy [A/m]

Figure 2.22 – Partie réelle du champ magnétique sur un chemin en fonction de la fré-
quence

On constate qu’au centre de l’AP la valeur de l’induction pour les modèles EF est plus
faible que sur les bords pour les fréquences élevées tandis qu’elle est quasiment la même
pour les fréquences faibles. Ceci vient confirmer que le fait que l’effet de peau est assez
prononcé pour les fréquences élevées et que les pertes en EF 2D/3D et 3D ANA ne peuvent
être que différentes. La figure 2.23 représente les pertes par courants de Foucault dans les
APs, effectuées en magnétoharmonique, en fonction de la fréquence f en 2D/3D (i.e., en
considérant la réaction d’induit du champ magnétique sur les APs). La figure 2.24 présente
l’évolution qualitative des pertes en fonction du courant et de la fréquence. Les pertes
augmentent avec l’augmentation de la fréquence et du courant.
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Figure 2.23 – Comparaison des pertes 2D et 3D en fonction de la fréquence
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Figure 2.24 – Pertes 2D et 3D en fonction de la fréquence et du courant

2.4.2/ Exploitation des résultats de simulation par EF

Le calcul magnétoharmonique a été effectué en imposant, dans chaque bobine, un courant
d’amplitude allant de 0 à 4.5 A pour une fréquence variant entre 50 et 1600 Hz. Ces valeurs
ont été prises pour rester en conformité avec les valeurs expérimentales qui seront présen-
tées ultérieurement. L’AP utilisé est de type NdFeB sans aimantation. Les simulations ont
été réalisées en utilisant les formulations en potentiel scalaire magnétique ou en potentiel
vecteur magnétique choisi de façon automatique. Le maillage 3D utilisé comporte 528256
nœuds, 44701 éléments de surface et 381377 éléments volumiques.

2.4.2.1/ Analyse fréquentielle

Plusieurs calculs ont été effectués pour différentes fréquences pour les matériaux conduc-
teurs définis dans le tableau 2.5 et sur la figure 2.25.

Segmentations

Pièce de 5mm

Pièce de 2mm

Pièce de 10mm

40mm

40mm

Figure 2.25 – Différents types de segmentation
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Tableau 2.5 – matériaux conducteurs utilisés

Matériaux

AP ou Aluminium Signification
5mm_1_1 matériau de 5 mm d’épaisseur, 1 bloc suivant X, 1 bloc suivant Z

5mm_2_1 matériau de 5 mm d’épaisseur, 2 blocs suivant X, 1 bloc suivant Z

5mm_2_2 matériau de 5 mm d’épaisseur, 2 blocs suivant X, 2 blocs suivant Z
5mm_4_1 matériau de 5 mm d’épaisseur, 4 blocs suivant X, 1 bloc suivant Z

Sur les figures suivantes, nous présentons l’évolution des pertes aussi bien dans l’AP que
dans l’aluminium pour la configuration 5mm_1_1.
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Figure 2.26 – Pertes dans l’AP en fonction du courant pour différentes fréquences.
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Figure 2.27 – Pertes dans l’aluminium en fonction du courant pour différentes fréquences.
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Figure 2.28 – Pertes dans l’AP en fonction de la fréquence pour différents courants .
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Figure 2.29 – Pertes dans l’aluminium en fonction de la fréquence pour différents cou-
rants .

La tendance observée est la même pour toutes les autres configurations aussi bien pour l’AP
que pour l’aluminium. Généralement dans le cas théorique d’une variation sinusoïdale de
l’induction dans le matériau conducteur, ne tenant pas compte de la réaction magnétique
d’induit, les pertes par courants de Foucault ont une évolution proportionnelle au carré de
la fréquence et de l’induction. Dans le cas de notre étude numérique, la réaction d’induit
est directement prise en compte. Il en résulte une atténuation qui, combinée à l’effet de
peau, modifie cette évolution quadratique. En effet au-delà d’une certaine fréquence l’effet
de peau devient de plus en plus significatif. Par exemple l’épaisseur de peau δ =

√
1

πfµσ

est de 36 mm dans le cas de l’aluminium pour une fréquence de 5 Hz et de 39 mm pour
l’AP à 250 Hz. Ainsi donc ces valeurs sont toutes plus petites que les dimensions de notre
matériau conducteur (40 mm). Les auteurs [121], [122] ont également observé cet effet
d’atténuation des pertes par courants induits avec l’augmentation de la fréquence.

Les figures 2.30 et 2.31 présentent l’évolution des pertes pour différents courants à diffé-
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rentes fréquences.
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Figure 2.30 – Pertes dans l’AP en fonction de la fréquence pour différents courants .
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Figure 2.31 – Pertes dans l’aluminium en fonction de la fréquence pour différents cou-
rants .

Les différentes analyses montrent que les pertes par courants de Foucault sont relativement
faibles à 50 Hz et donc peu propices à une estimation expérimentale précise. À haute
fréquence on obtient des pertes assez conséquentes mais la réaction d’induit et l’effet de
peau deviennent importants.

2.4.2.2/ Étude de la segmentation

Dans cette partie nous avons procédé à plusieurs segmentations suivant les deux directions.

Les figures 2.32, 2.33, 2.34, et 2.35 montrent l’évolution du champ magnétique en fonction
du type de segmentation et pour différentes fréquences dans le cas de du prisme en AP.
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Figure 2.32 – Champ magnétique dans l’AP 5mm_1_1 en fonction de la fréquence sur
le chemin représenté sur l’AP
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Figure 2.33 – Champ magnétique dans l’AP 5mm_2_1 en fonction de la fréquence sur
le chemin représenté sur l’AP
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Figure 2.34 – Champ magnétique dans l’AP 5mm_2_2 en fonction de la fréquence sur
le chemin représenté sur l’AP
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Figure 2.35 – Champ magnétique dans l’AP 5mm_4_1 en fonction de la fréquence le
chemin représenté sur l’AP

On constate sur les figures précédentes que le champ magnétique ( l’induction) varie dans
chaque bloc d’AP segmenté comme un bloc indépendant.

Afin d’avoir une vision plus synthétique des résultats, nous présentons, sur les figures
2.36 et 2.37 l’évolution des pertes en fonction du type de segmentation pour un courant
d’excitation de 1A dans l’AP et dans l’aluminium. Les évolutions de ces mêmes pertes en
fonction de la fréquence et du courant pour l’AP et l’aluminium sont également présentées
sur les figures 2.38 et 2.39.
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Figure 2.36 – Pertes dans l’AP en fonction de la fréquence pour différents courants .
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Figure 2.37 – Pertes dans l’aluminium en fonction de la fréquence pour différents cou-
rants .
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Figure 2.38 – Pertes dans l’AP en fonction de la fréquence pour différents courants .
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Figure 2.39 – Pertes dans l’aluminium en fonction de la fréquence pour différents cou-
rants .

Dans les différents cas, on constate que la segmentation réduit les pertes par courants
induits dans les APs quelque soit la fréquence alors que pour l’aluminium on assiste plutôt
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à une augmentation de ces pertes à partir d’une certaine fréquence.

2.5/ Conclusion

Ce chapitre s’est focalisé sur les simulations par éléments finis pour le calcul des pertes par
courants induits, l’étude de l’effet fréquentiel et celui de la segmentation des matériaux
conducteurs sur les pertes. Le dispositif étudié nous permet d’aborder de façon pratique
le problème des pertes dans les APs et matériaux conducteurs. L’un des problèmes qui
se posent dans la pratique est la séparation de ces pertes avec les autres pertes qui ont
lieu dans le dispositif. En effet, il n’est pas aisé de trouver le ratio pertes fer/pertes APs
puisque les deux ont lieu simultanément dans le dispositif et évoluent différemment en
fonction de la fréquence. La modélisation en 3D apporte un plus, car elle permet d’analy-
ser les phénomènes dans le cas réel. En comparant qualitativement les résultats obtenus
numériquement nous constatons une certaine cohérence avec ce que prévoit la littérature.
Il est bien connu que la réduction des pertes par courants induits dans les matériaux doux
se fait par un empilage de tôles de faibles épaisseurs. De façon analogue, la segmentation
des APs a comme effet la réduction de la densité de courant induit pour une fréquence
donnée avec les APs. Cet effet s’inverse dans le cas de l’aluminium où les pertes ne dimi-
nuent pas avec l’augmentation du nombre de segmentations, quelque soit la direction. On
pourrait dire que les pertes dans ce cas sont à inductance limitée contrairement au cas de
l’aimant où elles sont à résistance limitée. Ici nous n’avons pas essayé de trouver le nombre
optimum de segmentations qui permettrait d’avoir une baisse significative des pertes. Par
ailleurs étant donné que les dimensions de la pièce massive sont identiques, on ne peut
conclure quand à l’efficacité du type de segmentation.



3
Étude expérimentale des pertes

par courants de Foucault

3.1/ Introduction

La validation de différents modèles numérique et analytique est difficile à réaliser pour des
dispositifs électromagnétiques complexes. C’est pourquoi nous nous sommes intéressés à
une maquette relativement simple pouvant nous permettre non seulement de générer des
pertes par courants de Foucault, mais aussi et surtout en quantité suffisante pour pouvoir
les mesurer. À cet effet, plusieurs campagnes de mesures ont été menées sur diverses
configurations d’APs et de pièces d’aluminium avec diverses amplitudes de courants et de
fréquences. Contrairement à ce qui se fait généralement, nous n’avions procédé ni à une
modélisation ni à un dimensionnement de la maquette de test, mais nous nous sommes
proposé de choisir une maquette préexistante (pour des raisons de disponibilité et de
coût), de la caractériser puis d’étudier la possibilité d’y générer des pertes mesurables. Les
principaux résultats de mesure seront par la suite confrontés à ceux obtenus avec les EF
2D/3D et ceux issus d’un modèle analytique.

3.2/ État de l’art de quelques dispositifs de mesures

L’objectif de la maquette de test est, dans un premier temps, de pouvoir valider la pro-
cédure de quantification des pertes par courants induits et, dans un deuxième temps,
d’étudier l’influence des paramètres et méthodes de réduction sur ces pertes. Pour ce faire,
la maquette doit être capable de générer des pertes Joules quantifiables dans les APs ou
l’aluminium. Elle doit être capable de soumettre l’AP à des sollicitations magnétiques
proches de celles classiquement rencontrées dans des MSAP, c’est-à-dire des champs ma-
gnétiques qui varient de quelques dizaines de mT et pour des fréquences de l’ordre du kHz
[123], [118], [3], [124], [125].

Dans la littérature, les pertes par courants de Foucault dans les matériaux conducteurs
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(APs , aluminium, etc...) des machines électriques sont difficiles à déterminer. Ce type de
calcul a conduit à de nombreux travaux de recherche ces dernières années. De nombreux
modèles à la fois analytiques et numériques existent, mais ils sont la plupart du temps
bidimensionnels et ne tiennent pas compte de la répartition tridimensionnelle des courants
de Foucault. Pour une bonne prédiction des pertes par courants induits dans ces matériaux,
il est impératif d’avoir recours aux modèles 3D dont la validité est assurée en comparant les
résultats qui y sont issus à ceux obtenus à partir d’essais expérimentaux sur dispositifs réels.
L’électroaimant dont le modèle EF est présenté au chapitre 2, a été utilisé comme maquette
expérimentale de mesure des pertes par courants de Foucault. Avant de positionner ce
dispositif, nous présentons quelques dispositifs de quantification des pertes par courants
induits dans les matériaux conducteurs proposés dans la littérature. Il faut noter que peu
de dispositifs sont relatés dans la littérature concernant ce type d’étude. Dans cette partie
nous traiterons trois dispositifs, mais il est intéressant de noter que d’autres dispositifs
existent. Parmi les quelque dispositifs expérimentaux, on peut citer celui utilisé par K.
Yamazaki et al (2008)[126] et Y. Aoyama et al (2005)[20], pour l’étude des pertes
par courants de Foucault créés dans les APs en Nd-Fe-B. La Figure 3.1 montre le dispositif
expérimental utilisé par [20] pour mesurer les pertes par courants de Foucault induits dans
les APs segmentés disposés au sein d’un matériau isolant thermique qui est placé au milieu
d’une bobine alimentée par un courant alternatif à fréquence variable. La température est
relevée pendant 10 minutes pour pouvoir estimer les pertes par courants de Foucault à
partir de la relation :

Wmag = mc
dT

dt
(3.1)

avec Wmag, m, c etT respectivement les pertes, la masse de l’AP, la chaleur spécifique et
la température. Une validation avec un modèle EF 3D a été faite. Avec le dispositif, il est
possible de quantifier les pertes par courants de Foucault dans le matériau conducteur sans
utiliser un circuit magnétique pour canaliser le flux magnétique. Une limite de ce dispositif
est la difficulté de pouvoir se rapprocher des conditions de fonctionnement d’une machine
électrique réelle. Il faut noter également que l’absence d’un circuit magnétique (réluctance
très grande) pousse à un surdimensionnement de la bobine et/ou de l’alimentation.
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Figure 3.1 – Dispositif expérimental et sa représentation schématique [20]

Figure 3.2 – Dispositif expérimental utilisé en [21].

De la même manière, S. Kanazawa et al (2006) [21] a utilisé un dispositif expérimental
avec un circuit magnétique fermé présenté sur la Figure 3.2. Il se compose de deux circuits
magnétiques en U en série avec l’AP Nd-Fe-B et d’un noyau magnétique feuilleté de la
même longueur qui ferme le circuit. Le circuit d’excitation permet d’alimenter la bobine
à des fréquences variables (50 Hz à 150 Hz) avec une variation de l’induction magnétique
dans l’AP de 0.01T à 0,1T. Un modèle EF 3D a été utilisé pour estimer les pertes par
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courants induits We dans l’AP définies par :

We =
ˆ
T

ˆ
V e

|Je|
σ
dvdt (3.2)

où Je, σ, Ve et T représentent, respectivement la densité des courants induits, la conduc-
tivité électrique, le volume de l’AP et la période électrique.

Pour valider le calcul numérique, les pertes totales sont mesurées puis en utilisant une
approche analytique, les pertes par courants induits sont extraites. Les pertes totales étant
obtenues par :

Wt = f

ρ

ˆ
HdB (3.3)

où f est la fréquence et ρ la densité volumique de l’AP. L’induction magnétique B et le
champ magnétique H sont mesurés par un capteur appelé coaxial double coil. L’approxi-
mation de la courbe Wt(f) avec l’équation 3.4 permet d’extraire les pertes par hystérésis
et par courants induits en identifiant leurs coefficients respectifs kh et kc.

Wt = khfB
2
m + kcf

2B2
m (3.4)

Le dispositif est utilisé pour extraire les pertes dans les APs dans des conditions qui se
rapprochent de celles de fonctionnement d’une machine électrique ; mais l’absence d’un
entrefer ne permet pas de faire varier le point de fonctionnement de l’AP.

Dans un but similaire, R. Fratila et al (2014),[22] a utilisé le dispositif expérimental
présenté à la Figure 3.3 pour la validation de modèles de démagnétisation des APs à base de
terre rare, et pour le calcul de pertes magnétiques. La maquette utilisée permet de répondre
aux exigences d’une maquette de validation avec des conditions de fonctionnement proches
de celles d’une machine électrique réelle et de faire varier le point de fonctionnement de l’AP
étudié. Pour faire varier l’entrefer d’une manière aisée, le circuit magnétique est constitué
d’un noyau en forme de E avec une partie centrale mobile. L’enroulement d’excitation
est de ce fait divisé en deux bobines portées par les parties latérales A et B du circuit
magnétique (voir Figure 3.3). Le flux magnétique créé par les bobines traverse l’AP qui
est placé dans la partie centrale. La quantification des pertes est déduite à partir de
diverses mesures. Les pertes fer dans les tôles du noyau sont issues des calculs effectués
par la méthode des EF en utilisant l’approche de Bertotti [29]. Une fois les pertes fer et
les pertes joules identifiées, les pertes par courants induits dans les APs sont déduites.
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Figure 3.3 – Dispositif expérimental et sa représentation schématique [22]

Après cette brève présentation, nous aborderons le dispositif proprement dit, puis essaye-
rons de trouver son schéma électrique équivalent qui va nous permettre de quantifier les
différentes pertes du système (pertes joules, pertes fer).

3.3/ Dispositif de mesures et schéma électrique équi-
valent

Notre dispositif de mesures est un électroaimant. Celui-ci peut être défini comme un sys-
tème générateur d’un champ d’induction magnétique ou d’une force unilatérale d’attrac-
tion, créé par un bobinage fixe, associé à un circuit ferromagnétique [23]. Dans le cas de
la création d’une force, il s’agit d’un système réluctant. Il est souvent un composant d’un
système tel que relais, contacteur, électrovalve, etc. Il peut se composer du seul système
d’attraction (figure 3.4a) ou comprendre également l’élément ferromagnétique attiré (fi-
gure 3.4b ). Les électroaimants ouverts ne comportent que le système d’attraction (figure
3.4a ). L’élément sur lequel s’exerce la force fait alors partie intégrante du système dans
lequel l’électroaimant est utilisé (figure 3.4a ou 3.4b ). Il s’agit généralement d’une surface
ferromagnétique plane. Dans [23] il est présenté trois agencements géométriques possibles
d’électroaimants :

— Ceux en forme de U présentés sur la Figure 3.4 et qui ont quatre dispositions de
principe : (a) armature plate, (b) armature à clapet, (c) armature plongeante, et (d)
armature tournante. L’une ou l’autre des solutions étant adoptée essentiellement à
cause des considérations d’intégration ou d’efficacité, sans oublier qu’une structure
feuilletée ne présente pas de difficulté avec cette conception
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Figure 3.4 – Electroaimant en forme de U [23]

— Ceux en forme de E présentés sur la Figure 3.5 ont également quatre dispositions
de principe : (a) armature plate, (b) armature plongeante, (c) noyau plongeant,
(d) armature tournante. Cette conception conduisant à une meilleure protection
mécanique et magnétique (flux de fuite) du bobinage. Elle peut également être
réalisée en exécution feuilletée.

Figure 3.5 – Electroaimant en E [23]

— Les électroaimants cylindriques de la Figure 3.6 ont deux dispositions principales :
(a) armature plate, (b) armature plongeant. Dans ce dernier cas, la protection de
la bobine est optimale, aussi bien mécaniquement que magnétiquement (flux de
fuite). Un fonctionnement en alternatif peut également être envisagé en recourant
à un matériau ferromagnétique fritté (ferrite).
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Figure 3.6 – Electroaimant cylindriques [23]

Dans le cadre de cette thèse, nous avions opté pour un électroaimant en forme de U à
armature plate car nous disposions déjà de ce type d’électroaimant. Toutefois une tâche
non moins importante est la caractérisation de ce dispositif. Notre dispositif expérimental
est présenté sur la Figure 3.7 et ses caractéristiques sont résumées dans le tableau 3.1

1,…10 

l

L-D 

D

Armature mobile plate

Matériau conducteur
(Aimant, Aluminium) 

Bobine d’excitation 1

Noyau magnétique fixe 

Bobine d’excitation 2

HA 

Figure 3.7 – Dispositif expérimental utilisé .
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Tableau 3.1 – Dimensions de l’électroaimant

Symbole Paramètre Valeur

L Longueur 190 mm
l largeur 150 mm

Prof Profondeur 43 mm
HA Épaisseur aimant/aluminium 1 à 10 mm
A Section du circuit magnétique 43x43 mm2

D Épaisseur armature 43 mm

Le dispositif expérimental est constitué d’un circuit magnétique feuilleté réalisé avec des
tôles en acier d’épaisseur 0.5 mm. Sa section A est de 43 mm x 43 mm avec une masse
d’environ 7.5 kg. Ce dispositif est soumis à un champ variable créé par deux bobines
d’excitation identiques ayant chacune 500 spires et connectées en parallèle afin de pouvoir
renforcer le flux magnétique. Avec ce dispositif, il est possible de créer un entrefer variable
et ainsi de pouvoir faire varier le point de fonctionnement de notre AP ou du matériau
conducteur qu’est l’aluminium, en cas de besoin. De plus il est possible de faire une étude
fréquentielle et également de faire varier la densité de flux. Il est aisé de remarquer que
ce dispositif est beaucoup plus simple qu’une machine électrique tournante. Néanmoins,
il faut souligner que la quantification des pertes n’est pas simple et doit être déduite de
diverses mesures physiques puisque le dispositif est soumis à des pertes totales PT selon
l’équation :

PT = Pcu + Pfer + PMat (3.5)

avec Pcu les pertes cuivres dans le bobinage, Pfer les pertes fer dans le noyau magnétique
feuilleté et PMat les pertes par courants induits dans les matériaux conducteurs . Les pertes
cuivre sont définies par :

Pcu = RpI
2
p (3.6)

où Rp est la résistance mesurée des bobines en parallèles, et Ip le courant principal ou
total traversant les bobines en parallèle.

La dissociation entre les pertes fer Pfer dans le noyau magnétique et les pertes Pmat
dans le matériau conducteur, n’est pas directement possible. La méthode utilisée pour y
arriver consiste à quantifier avec précision Pfer dans le dispositif en utilisant une autre
approche pour pouvoir les soustraire des pertes totales. L’une des approches possibles pour
le calcul des pertes fer consiste en un calcul EF [22] pour le calcul du champ et en utilisant
ensuite l’approche de Bertotti [29] qui est basée sur la décomposition des pertes fer en
trois contributions selon l’équation 3.7

Pfer = Ph + Pci + Pexc = khfB
α
m + kcif

2B2
m + kexcf

1.5B1.5
m (3.7)
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où Ph, Pci, Pexc sont respectivement les pertes par hystérésis, par courants induits de
Foucault et les pertes excédentaires et kh, kci, kexc, et α, des paramètres obtenus à partir
des données ajustées avec les résultats expérimentaux. Une autre approche, celle utilisée
dans cette thèse, consiste à déduire ces pertes fer à partir de mesures expérimentales. Le
dispositif expérimental avec et sans le matériau conducteur est présenté sur la Figure 3.8

Figure 3.8 – Dispositif expérimental réel avec et sans matériau conducteur

3.3.1/ Banc d’essai pour la mesure des pertes par courants de Fou-
cault dans les matériaux conducteurs

Dans cette partie nous présentons le banc expérimental, les différents tests effectués et
la procédure de détermination des paramètres du circuit électrique équivalent. Le banc
d’essai est présenté à la Figure 3.9.

Figure 3.9 – Banc d’essai pour la mesure des pertes par courants de Foucault dans les
matériaux conducteurs

Dans un premier temps la maquette est considérée comme un transformateur avec un
primaire et un secondaire tous deux identiques. Le schéma équivalent du transformateur
est présenté à la Figure 3.10 dont Rs et Xs représentent respectivement la résistance de
la bobine primaire ou secondaire et la réactance de fuite ; la résistance Rµ les pertes fer ;
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Xµ la réactance magnétisante et m le rapport de transformation.

RsRs

jXs jXs

Rµ jXµV1

I1
I2

m

V1

Iμ

transformateur 
idéal

Figure 3.10 – Modèle équivalent du transformateur

Le circuit équivalent est utilisé afin de faciliter le calcul des différents paramètres. Les
paramètres du circuit équivalent peuvent être obtenus à partir de différents essais en
AC/DC, en court-circuit et en circuit ouvert. Lorsque les trois tests sont effectués, les
paramètres du circuit équivalent peuvent être simplement obtenus par calcul direct :

— La résistance du primaire ou du secondaireRs est calculée à partir du test en courant
continu et l’inductance dans l’air Xs est obtenue à partir de l’essai en alternatif.

— Le test en circuit ouvert nous permet de calculer les pertes fer donnant la résistance
Rµ modélisant ces pertes fer et la réactance Xµ de magnétisation est obtenue à
partir du calcul de la puissance réactive.

— Le test en court-circuit, nous permet de déterminer la réactance de fuite Xs.

3.3.2/ Tests réalisés pour la détermination des paramètres

3.3.2.1/ Méthode voltampèremétrique (test en AC/DC)

La méthode voltampèremétrique étant la méthode la plus utilisée pour la mesure de ré-
sistance et d’impédance des enroulements de transformateurs, nous nous sommes basés
sur cette dernière pour mesurer à la fois la résistance de notre bobine d’excitation et son
inductance de fuite suivant le schéma de principe de la Figure 3.11.
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Rs
jLsairw

V1

I1

W
* *

V

A

Figure 3.11 – Essai AC/DC

Pour ce faire, on relève simultanément le courant et la tension conformément à la Figure
3.11. La résistance équivalente est calculée à partir des lectures en appliquant la loi d’ohm
U = RI ou U = ZI. On obtient alors une valeur approximative de la résistance calculée à
partir des mesures puisqu’on ne tient pas compte de l’effet de peau et de l’influence de la
température.

L’essai en courant continu nous a permis de déterminer la résistance Rs de la bobine
d’excitation pour le calcul des pertes joules. La tension aux bornes de la bobine est donnée
par l’équation (3.8) et son expression complexe est régie par l’équation (3.9).

V1 = RsiS + Ls
∂i1
∂t

(3.8)

V 1 = (Rs + jXs)I1 (3.9)

En régime permanent on peut écrire :

Rs = V1DC
I1DC

(3.10)

Les résultats sont résumés dans le Tableau 3.4.

Noter ici que Lsair n’est pas l’inductance de fuite de la bobine. Ce paramètre représente
l’inductance lorsque la bobine est dans l’air sans noyau magnétique. La valeur réelle de
l’inductance dans l’air est obtenue avec un test à haute fréquence. La Figure 3.13 montre
l’inductance réelle dans l’air obtenu à haute fréquence par alimentation de la bobine avec
une impulsion @ 12,8 kHz et celle obtenue à basse fréquence (50 Hz). Les paramètres
obtenus sont présentés dans le Tableau 3.4. Les Tableaux 3.2 et 3.3 représentent les mesures
effectuées pour déterminer les différents éléments du circuit magnétique. Sur la Figure 3.12
on représente l’inductance de fuite de la bobine pour différentes tensions.
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Figure 3.12 – Inductance de fuite de la bobine pour l’essai en AC à f=50 Hz

Tableau 3.2 – Essai sous tension alternative sans circuit magnétique @50 Hz

Tableau 3.3 – Essai sous tension alternative sans circuit magnétique à f=12,8 kHz

Calcul inductance à 12800 Hz

I1 (mV) 60

t (microS) 40

X rampe 1500

Ls en H 0,0187
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Figure 3.13 – Inductance de fuite de la bobine pour l’essai en AC à f=12,8 kHz

Tableau 3.4 – Paramètres de la bobine

Constructeur Test AC/DC (@50 Hz) Test AC/DC (@12,8 kHz)

Ls 18 mH 11.3 mH 18.7 mH
Rs 2.8 Ω 2.81Ω 2.81 Ω

Les différents tests en AC/DC nous ont permis de mesurer les paramètres de la bobine et
de les comparer à ceux indiqués par le constructeur. (voir Tableau 3.4)

3.3.2.2/ Essai en court-circuit

Ce test est effectué pour calculer la réactance de fuite de la bobine qui est un des paramètres
du circuit équivalent. Dans cette expérience, le secondaire du transformateur est en court-
circuit, pendant que le primaire est relié à une source de tension, comme représenté sur la
Figure 3.14

Rs Rs
jXs jXs

Rµ jXµV1cc

I1cc I2cc

m

Iμ

transformateur
Idéal

Figure 3.14 – schéma simplifié : essai en court-circuit
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La tension d’entrée est ajustée de façon à ce que le courant dans le court-circuit ne dépasse
pas la valeur nominale. Pour chaque valeur ajustée de la tension, nous avons mesuré les
puissances, actives et réactives. Dans notre cas, comme le nombre de spires au primaire est
le même qu’au secondaire, la tension d’entrée est faible pendant le test de court-circuit et
nous pouvons ignorer le courant dans la branche d’excitation. D’après nos mesures, nous
nous apercevons que le courant au primaire du transformateur est le même que celui du
secondaire. D’après la Figure 3.15 le rapport de transformation m est donc voisin de 1 ce
qui est tout à fait logique.

Figure 3.15 – Courant de court-circuit I2cc en fonction de I1cc

En appliquant la loi des nœuds de Kirchhoff,

I1cc = mI2cc + Iµ (3.11)

m = 1 et les mesures nous donnent Iµ u 0.02 · I1cc ce qui conduit à I1cc u I2cc .

Étant donné que le courant de magnétisation Iµ est négligeable, la chute de tension entière
dans le transformateur peut être attribuée aux éléments en série dans le circuit comme le
montre la Figure 3.14. Si on ramène les éléments du primaire au secondaire, on obtient le
schéma électrique de la Figure 3.16 avec les équations :
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Rsequ
jXsequ

jXµV1cc

I’2cc

m

V’2cc

I1cc transformateur
Idéal

Figure 3.16 – schéma simplifié ramené au secondaire : essai en court-circuit :

Rsequ = m2Rs +Rs = Rs(m2 + 1) w 2Rs (3.12)

Xsequ = m2Xs +Xs = Xs(m2 + 1) w 2Xs (3.13)

A partir du circuit équivalent de la Figure 3.16, on peut écrire les équations suivantes :

V
′
2cc = mV 1cc (3.14)

I
′
2cc = 1

m
I1cc (3.15)

Connaissant la valeur de Rs , nous pouvons calculer l’inductance de fuite à partir de
l’équation (3.16) et en combinant les équations (3.14), (3.15), (3.16) , la réactance de fuite
de la bobine est obtenue à partir l’équation (3.17) :

Xsequ =
√
Z2
sequ −R2

sequ (3.16)

Xsequ =
√

(V
′
2cc

I
′
2cc

)2 −R2
sequ (3.17)

La réactance ainsi que l’inductance de fuite sont calculées par :

Xs =
√

( V
′
2cc

2I ′2cc
)2 −R2

s (3.18)

Ls = Xs

(2πf) (3.19)

Le Tableau 3.5 résume les caractéristiques mesurées du circuit d’excitation utilisé en as-
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sociation avec le circuit magnétique.

Tableau 3.5 – Paramètres de la bobine

Paramètres Valeurs @ 50Hz

Résistance des bobines (Rs) 2.81Ω
Inductance de fuite des bobines (Ls) 65mH

Réactance des bobines (Xs) 20.47Ω
Nombre de spires 500

Courant maximal admissible par bobine 4.5A

3.3.3/ Caractérisation du circuit magnétique

Lors de cet essai, connaissant Rs et Xs nous pouvons en déduire Rµ et Xµ ; Rµ étant la
résistance qui modélise les pertes fer et Xµ la réactance magnétisante. La chute de tension
due aux impédances des bobines peut être calculée à partir de l’équation (3.20) et de
trouver Vµ donné par l’équation (3.21).

∆u = I1v

√
(R2

s +X2
s )

2 (3.20)

Vµ = V1v −∆u (3.21)

3.3.3.1/ Essai en circuit ouvert sans pièces massives

Dans un test en circuit ouvert pour un transformateur, l’enroulement secondaire est ouvert,
et son enroulement primaire est connecté à la tension alternative. Ici, nous avons connecté
les deux bobines en parallèle afin de pouvoir renforcer le flux magnétique dans le circuit.
Dans les conditions de l’expérience, bien que la valeur des éléments Rs et Xs soit faible,
le courant circulant dans cette branche d’excitation n’est pas négligeable et la chute de
tension ∆u ne peut pas être négligée. La tension résultante aux bornes de la branche de
magnétisation est donc donnée par :

V µ = V 1v −
(Rs + jXs)

2 I1v (3.22)
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Rµ jXµV1v
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Vµ

Figure 3.17 – Schéma équivalent à vide

La Figure 3.17 présente le schéma équivalent correspondant à l’essai à vide où une source
monophasée variable 0-400V/ 50 Hz est appliquée aux deux bobines connectées en paral-
lèle. Dans cet essai, on mesure à la fois la tension à vide V 1v, le courant à vide I1v, la
puissance active totale absorbée à vide PTv et la puissance réactive totale QTv mise en jeu.
À partir de ces mesures, on peut déterminer les pertes cuivre Pcu des deux bobines données
par l’équation (3.23). Les puissances totales actives et réactives étant définies chacune par
les équations (3.24) et (3.25).

Pcu = 2 ·Rs
(
I1v
2

)2
(3.23)

PTv = Pcu + Pfer (3.24)

QTv = Qbobine +Qfer (3.25)

avec Pfer et Qfer on peut aisément retrouver l’évolution de la résistance modélisant les
pertes fer Rµ de même que l’évolution de la réactance magnétisante Xµ. En faisant l’hy-
pothèse que les pertes fer Pfer, sont proportionnelles au carré de la tension V µ aux bornes
de la branche de magnétisation, on retrouve l’équation (3.26) qui définit l’évolution de la
conductance en fonction de la tension.

Gµ = 1
Rµ

= Pfer
V 2
µ

(3.26)

La Figure 3.18 présente l’évolution de la conductance modélisant les pertes fer du circuit
magnétique.
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Figure 3.18 – Conductance des pertes fer

L’évolution de la susceptance magnétisante est également déterminée par l’équation 3.27
où Qfer est obtenue à partir de l’équation (3.28) et Qbobine donnée par l’équation (3.29)

Bµ = 1
Xµ

= Qfer
V 2
µ

(3.27)

Qfer = QTv +Qbobine (3.28)

Qbobine = 2 ·Xs(
I1v
2 )2 (3.29)

La Figure 3.19 montre l’évolution de la suceptance magnétisante en fonction de la tension
au carré.
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Figure 3.19 – Susceptance magnétisante

Afin de séparer les pertes par courants de Foucault créées dans le matériau conducteur,
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il est important de calculer exactement Pfer et Qfer. A partir des points de mesure et
de la séparation des pertes, nous trouvons une fonction polynomiale de degré 6 pouvant
traduire l’évolution de Pfer en fonction du carré de la tension . Les équations (3.30) et
(4.30) traduisent respectivement l’évolution de la conductance modélisant les perte fer et
l’évolution de la susceptance magnétisante en fonction du carré de la tension. Ces fonctions
polynomiales sont utilisées pour déterminer avec exactitude Pfer et Qfer lorsqu’on insère le
matériau conducteur dans le dispositif. La connaissance de Pfer et Qfer permet de pouvoir
procéder à la séparation des pertes pour une tension de fonctionnement quelconque. Les
Figures (3.20) et (3.21) présentent l’évolution de ces pertes en fonction du carré de la
tension.
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Figure 3.20 – Pertes fer en fonction du carré de la tension
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Figure 3.21 – Qfer en fonction du carré de la tension

À partir de la courbe de tendance, nous obtenons les coefficients du Tableau 3.6 nous
permettant de calculer les valeurs de Rµ et Xµ pour différentes tensions.
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Gµ = 1
Rµ

= f
(
V 2
µ

)
=

6∑
i=0

kiV
2i
µ (3.30)

Bµ = 1
Xµ

= f
(
V 2
µ

)
=

7∑
j=0

kjV
2j
µ (3.31)

Tableau 3.6 – Coefficients d’interpolation

Coefficients ki pour Gµ en [A/V (2i+1)] Coefficients kj pour Bµ en [A/V (j+1)]

i ki j kj

0 6, 11.10−4 0 −43.10−4

1 −6, 048.10−8 1 1.183.10−6

2 4, 421.10−12 2 −8.966.10−11

3 −1, 24.10−16 3 3, 269.10−15

4 1, 714.10−21 4 −6, 38.10−20

5 −1, 02.10−26 5 6, 842.10−25

6 3, 24.10−32 6 −3, 803.10−30

7 7 8, 573.10−36

3.4/ Pertes par courants induits dans les conducteurs
massifs

Connaissant tous les paramètres et les différentes pertes dans le dispositif (i.e. pertes fer,
pertes cuivre), nous pouvons étudier séparément les pertes dans les pièces massives in-
sérées dans le système. On sait que les pertes magnétiques par courants induits dans un
matériau conducteur résultent de phénomènes inductifs liés à la variation de B. Pour me-
surer ces pertes, nous avons utilisé dans cette partie, différentes configurations de prismes
correspondant à des épaisseurs et des segmentations différentes afin d’observer l’évolution
de ces pertes en fonction de ce qu’on va appeler par la suite Ralu .

Deux principaux tests ont été menés avec différents prismes en aluminium sous une ali-
mentation sinusoïdale de fréquence 50 Hz :

1. les premiers essais sont faits avec des prismes de 43 mm x 43 mm et d’épaisseurs 1,
2, 4, 6, 8 et 10 mm sans segmentation ;

2. les deuxièmes essais ont été faits avec des prismes de 40 mm x 40 mm d’épaisseurs
2, 5 et 10 mm avec et sans segmentation.

Les différentes configurations d’aluminium et d’APs utilisées sont présentées dans le Ta-
bleau 3.7. Il présente les différentes configurations utilisées pour l’étude des pertes dans
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l’aluminium. Ces configurations sont les mêmes pour l’AP à l’exception des pièces non
segmentées qui n’existent pas dans le cas de l’AP.

Tableau 3.7 – Types de pièces massives et segmentations utilisées

Dans les paragraphes suivants, nous présentons ces différents essais et les résultats obtenus.

3.4.1/ Première série d’essais

Une fois que le modèle des pertes fer est validé pour le dispositif expérimental sans le
matériau conducteur, le calcul des pertes par courants de Foucault dans la matière peut
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être réalisé en appliquant la méthode de séparation des pertes :

PMat = PTmesurée − Pcucalculée − Pµcalculée (3.32)

Ici, nous faisons varier l’épaisseur du prisme en aluminium dans le dispositif. Tous les
matériaux ont une section de 43 mm x43 mm et les épaisseurs sont respectivement 1, 2,
4, 6, 8 et 10 mm comme on peut le voir sur la Figure 3.22. Pour le premier essai, nous
insérons dans le dispositif les prismes en aluminium de différentes épaisseurs, mais de
section identique à celle du noyau magnétique. Les premiers essais ont été faits avec une
alimentation sinusoïdale à 50 Hz.

Outre la détermination des pertes dans le matériau, l’un des objectifs de cette partie est
de pouvoir déterminer entièrement le schéma électrique équivalent du dispositif en posi-
tionnant avec exactitude les différents paramètres électriques correspondants aux pertes
induites dans le matériau conducteur.

Pour déterminer le circuit équivalent et la position de la branche représentant la résis-
tance des pertes de courant de Foucault, nous avons fait plusieurs hypothèses et comparé
l’évolution de ces pertes soit selon le courant qui devrait passer à travers la branche si la
résistance était en série ou soit selon la tension à ses bornes si elle était en parallèle. Les
Figures 3.23 et 3.24 permettent d’affirmer que la meilleure modélisation est obtenue en
plaçant la résistance en parallèle. Cela peut s’expliquer en observant la Figure 3.24 où les
pertes sont proportionnelles au carré de la tension avec un coefficient de proportionnalité
constant.

Figure 3.22 – Matériau conducteur inséré dans le circuit magnétique

Il est intéressant de noter que la forme de ces courbes ne change pas pour les essais avec
l’aimant, mais les amplitudes changent.



3.4. PERTES PAR COURANTS INDUITS DANS LES CONDUCTEURS MASSIFS 79

Figure 3.23 – Pertes par courants induits dans l’aluminium en fonction du courant

Figure 3.24 – Pertes par courants induits dans l’aluminium en fonction de la tension

La puissance réactive totale mise en jeu peut, quant à elle, être répartie en plusieurs com-
posantes selon l’équation (3.33). Afin de positionner la réactance modélisant les pertes
dans le matériau conducteur, nous traçons comme précédemment l’évolution de la puis-
sance réactive Qmag définie par l’équation (4.30) en fonction du courant et de la tension
comme illustré sur les Figures 3.25 et 3.26.
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QMat = QTmesurée −Qscalculée −Qµcalculée (3.33)

Qmag = Qµcalculée +QMat (3.34)

Figure 3.25 – Puissance réactive magnétisante en fonction du courant

Figure 3.26 – Puissance réactive magnétisante en fonction de la tension

D’après les Figures 3.23, 3.24, 3.25 et 3.26, on retient le circuit électrique équivalent re-
présenté sur la Figure 3.27
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Figure 3.27 – Schéma électrique équivalent

Une fois que les pertes cuivre sont extraites de l’expérience, les pertes fer obtenues à partir
des données de mesures et de l’équation (3.18) sont utilisées dans le bilan de puissance
donné par l’équation (3.32) pour déduire les pertes par courants de Foucault dans le
matériau conducteur. La Figure 3.28 montre le résultat pour une fréquence de 50 Hz et
pour chaque épaisseur.

Figure 3.28 – Puissance active dans l’Aluminium en fonction de la tension au carré pour
différentes épaisseurs
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Il en est de même pour la puissance réactive Qmag (cf. Figure 3.29).

Figure 3.29 – Puissance réactive magnétisante dans l’Aluminium en fonction de la ten-
sion au carré pour différentes épaisseurs

À partir des Figures (3.28) et (3.29), une fonction linéaire dépendant de l’épaisseur et
de la tension a été trouvée et définie par les équations (3.35) et (3.36), afin d’estimer la
conductance et la susceptance des pertes par courants de Foucault. Les fonctions fr et fx
étant des fonctions définies par les équations (3.37) et (3.38).

1
Ralu

= fr(V 2
µ, Ep) (3.35)

1
Xalu

= fx(V 2
µ, Ep) (3.36)

fr(V 2
µ, Ep) = KEpr · Ep · V 2

µ (3.37)

fx(V 2
µ, Ep) = KEpx · Ep · V 2

µ (3.38)

avec KEpr = 1613.10−6 et KEpx = 5352.10−6 en [A.mm−1.V −3]

La Figure 3.30 montre l’évolution des KEp en fonction de l’épaisseur à la fois pour la
conductance et pour la susceptance. On observe des évolutions sensiblement linéaires prin-
cipalement pour KEpr
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Figure 3.30 – Évolution des Kepr et Kepx en fonction de l’épaisseur

.

3.4.2/ Deuxième série d’essais

Dans cette deuxième partie, nous avons utilisé des tôles d’aluminium de section 40 mm x
40 mm pour deux raisons :

— nous disposons de différentes combinaisons d’APs en NdFeB de 40 mm x 40 mm et
l’objectif final serait de pouvoir comparer les pertes induites dans les tôles d’alumi-
nium et celles dans l’AP ayant les mêmes dimensions ;

— et enfin cela nous permet d’étudier l’influence des fuites ( la section du noyau étant
de 43 mm x 43 mm et celle des matériaux de 40 mm x 40 mm).

Il convient de noter que les mesures ont été faites avec les APs en NdFeB non aimantés. Les
différentes configurations d’aluminium et d’APs utilisées sont présentées dans le Tableau
3.7. Les données physiques de l’AP utilisé , i.e. N42, sont données dans le Tableau 3.8.

Tableau 3.8 – Données physiques de l’AP N42 utilisé [25]

Rémanence Champ Produit Temp. max
coercitif énergétique d’utilisation

Br bHc iHc (BxH)max T
Gauss (G) Tesla (T) kOe kA/m kOe kA/m MGOe kJ/m3 °C
12900-13200 1.29-1.32 10.8-12.0 860-955 >12 >955 40-42 318-334 <80

Il faut rappeler que les paramètres magnétiques et les caractéristiques physiques indiqués
ci-dessus sont des valeurs indicatives et valables à température ambiante. La température
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maximale d’utilisation des APs dépend du rapport diamètre ou dimensions/ épaisseur ainsi
que d’autres facteurs environnementaux. Des APs en néodyme du type N perdent à partir
de 80 °C une partie de leur magnétisation de façon permanente, des bandes et films à partir
de 85 °C, des APs en ferrite seulement à partir de 250 °C. Un refroidissement extrême
(par ex. dans de l’azote liquide) n’endommagera pas un AP en néodyme. En revanche, un
AP en ferrite perdra une partie de sa magnétisation en dessous de −20◦C. [25].

Parmi les pertes de la magnétisation provoquées par des températures élevées on distingue
les pertes réversibles, irréversibles et permanentes. L’AP est moins magnétique lorsqu’il est
chaud. Lorsqu’il se refroidit, il retrouve sa force magnétique initiale peu importe le nombre
de fois qu’il ait été chauffé et refroidi car ce sont des pertes réversibles. Après avoir été
chauffé au delà d’une certaine température et refroidi à nouveau, l’AP peut perdre une
partie de son magnétisme de façon permanente. Si l’on chauffe l’AP plusieurs fois à cette
même température, les pertes irréversibles n’augmenteront pas pour autant. A l’aide d’un
champ magnétique extérieur assez puissant pour permettre une nouvelle magnétisation,
un AP ayant subi une perte de magnétisation irréversible pourra retrouver son induction
rémanente initiale. Lorsque la température augmente encore plus, la structure des APs
permanents commence à se modifier. Il s’agit ici d’une perte permanente. Une nouvelle
magnétisation n’est plus possible. En cas de pertes irréversibles, la durée du réchauffement
n’a qu’une influence minimale sur l’importance de la perte, à condition que la température
à l’intérieur ait été la même partout. Lorsque l’on chauffe un AP épais, la température
extérieure peut être plus élevée que la température du noyau. Dans ce cas, les pertes
diffèreront selon l’endroit. L’apparition de pertes irréversibles lors du réchauffement de
l’AP dépend non seulement du type d’AP mais aussi de sa forme et de sa disposition
dans un circuit magnétique. Selon sa disposition et sa forme, un AP d’un certain type
pourra subir des pertes irréversibles même à des températures basses. La température
maximale indiquée est seulement valable si le rapport hauteur-largeur est "optimal". Il
existe la règle suivante pour indiquer le rapport entre la perte de magnétisme et la forme
de l’AP : un AP très plat ou fin (épaisseur = diamètre divisé par la hauteur) subira
déjà des pertes irréversibles à des températures se situant en-dessous de la température
d’utilisation maximale indiquée. En revanche, si le rapport entre le diamètre et la hauteur
est moins de 4, l’AP pourra être chauffé à une température supérieure à la température
d’utilisation maximale indiquée sans qu’il perde sa magnétisation. cela est lié au champ
démagnétisant (interne) de l’AP.

Dans notre cas, puisque, nous ne voulons pas utiliser des APs aimantés, nous avons alors
désaimanté ces derniers en les chauffant dans un four comme présenté à la Figure 3.31,
pour atteindre la température de Curie mentionnée dans le Tableau 3.9
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Aimants aimantés

Four

Four à 300°C

Aimants désaimantés

Figure 3.31 – Désaimantation des APs à 300°C

Tableau 3.9 – Température d’utilisation maximale réelle pour les Néodymes

Afin de pouvoir faire varier aussi bien l’amplitude de la tension d’excitation des bobines,
que la fréquence, nous avons utilisé un sytème composé d’un hacheur quatre quadrants avec
un rapport cyclique de 50%. Ce dernier est alimenté par une tension continue réglable de
0 à 400 V. Nous obtenons à la sortie du hacheur quatre quadrants, une tension en créneau
à fréquence et amplitude variables. C’est avec ce signal que nous alimentons le dispositif
de mesures des pertes. Le signal à la sortie du hacheur étant un signal rectangulaire, nous
procédons alors à une analyse de Fourrier. À partir des ondes de tensions et de courants
mesurées avec un oscilloscope, nous extrayons le fondamental contenu dans ces signaux,
puis nous calculons les puissances actives et réactives portées par le fondamental.Les Fi-
gures 3.32 et 3.33 présentent deux courbes de tension et de courant obtenues avec et sans
traitement à partir du banc présenté à la Figure 3.9.
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Figure 3.32 – Onde de courant
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Figure 3.33 – Onde de tension

3.4.3/ Étude des pertes par courant de Foucault

Une batterie de mesures est effectuée sur chaque échantillon d’aluminium et d’AP. On
relève les courants et les tensions. Puis, on calcule les puissances actives, réactives et
apparentes mises en jeu. Après traitement, les résultats sont présentés ci-après. Afin de
traiter tous les résultats de l’aluminium, nous ne présenterons à la fin que ceux de l’AP
obtenus en basse fréquence.

3.4.3.1/ Etude des pertes en fonction d’un courant de référence

3.4.3.2/ Effet de l’épaisseur

Au cours de nos essais expérimentaux, nous avons été limités par la puissance de notre
source d’alimentation en tension. Nous imposons une certaine tension et le circuit global
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nous impose le courant de par son impédance. Ainsi, il devient difficile de comparer sur
une bonne base les différentes pertes par courants induits puisqu’on ne contrôle par le
courant. Pour cela nous avons tracé l’évolution des pertes par courants de Foucault, dans
un premier temps en fonction du courant au carré, afin de pouvoir calculer des coefficients
liant ces pertes avec les différents paramètres abordés puis dans un deuxième temps, nous
avons fait une interpolation linéaire pour pouvoir retrouver les pertes correspondant à un
courant I fixé pour une tension donnée. On peut observer sur la Figure 3.34 l’évolution des
pertes pour différentes épaisseurs en fonction du carré du courant. L’interpolation linéaire
en fonction du carré du courant, nous permet d’évaluer l’évolution des pertes en fonction
de l’épaisseur. Cela nous permettra de prédire les pertes lorsqu’on change d’épaisseur. La
Figure 3.34 présente l’évolution des pertes en fonction du carré du courant pour différentes
épaisseurs de pièces d’aluminium non segmentées. Au regard de la Figure 3.34, on peut
affirmer que les pertes dans les tôles diminuent lorsqu’on augmente l’épaisseur.
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Figure 3.34 – Palu en fonction du carré du courant pour différentes épaisseurs

On peut également en déduire un facteur de proportionnalité tel que Palu = f(I2, Ep) =
I2

Kep.Ep
avec Kep.Ep = ”Ralu”. On trouve Kep = 0.032 Ω−1.m−1. Avec ce coefficient nous

pouvons tracer les évolutions de Palu en fonction de la fréquence pour un courant donné
I (e.g., I=1 A) comme présenté à la Figure 3.35
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Figure 3.35 – Palu en fonction de la fréquence pour un courant I donné (e.g., I=1 A)

Pour valider la détermination du coefficient et généraliser l’approche utilisée pour toutes
les fréquences, nous traçons l’approximation du coefficient pour toutes les fréquences. La
Figure 3.36 présente l’évolution de Kep à différentes fréquences. Puisque Kep dépend de la
fréquence, alors Palu = f(I2, Ep, f) = I2

Kep(f).Ep . On peut noter que les pertes augmentent
avec la fréquence et diminuent avec l’épaisseur.

Figure 3.36 – Kep en fonction de la fréquence
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3.4.3.3/ Effet de la fréquence

Nous avons étudié l’effet de la fréquence aussi bien avec l’Ap qu’avec l’aluminium pour
différentes épaisseurs, à savoir, Ep = {2; 5; 10}mm. Les Figures 3.37, 3.38 et3.39, pré-
sentent l’évolution des pertes par courants de Foucault pour différents courants courants
et différentes fréquences. Les évolutions sont quasiment les mêmes pour les différentes
épaisseurs.
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Figure 3.37 – Palu en fonction du courant pour 10mm_1_1
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Figure 3.39 – Palu en fonction du courant pour 2mm_1_1

On notera qu’il est difficile de tracer ces courbes en fonction de la fréquence pour un
courant I donné puisqu’en augmentant la fréquence, le courant diminue. Sur les Figures
3.40, 3.41 et 3.42, présentent l’évolution des pertes en fonction de la fréquence pour les
différents courants qui varient eux aussi en fonction de la fréquence. Sur ces Figures on
peut avoir l’impression que les pertes diminuent lorsque la fréquence augmente mais il n’en
est pas ainsi puisque ces pertes sont tracées pour des courants qui diminuent en fonction
de la fréquence.
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Figure 3.40 – Palu 10mm_1_1 en fonction de la fréquence pour différents courants
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Figure 3.41 – Palu 5mm_1_1 en fonction de la fréquence pour différents courants
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Figure 3.42 – Palu 2mm_1_1 en fonction de la fréquence pour différents courants

3.4.3.4/ Effet de la segmentation

Dans la littérature, l’une des méthodes pour réduire les pertes consiste à segmenter le
matériau conducteur. Nous avons donc étudié l’effet de la segmentation aussi bien avec
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l’AP qu’avec l’aluminium. Les Figures 3.43 et 3.44 présentent les résultats obtenus. Pour
tous les types de segmentation utilisés, nous constatons qu’il n’y a pas nécessairement
une réduction des pertes lorsque le nombre de segments augmente. On peut constater
qu’avec les configurations de 5mm-2-2 et celles de 5mm-4-1 nous avons le même nombre
de segments, la même surface d’attaque (400 mm2) ainsi que le même volume par segment
(2000 mm3), mais pas les mêmes pertes, nous pouvons alors dire que les pertes ne sont
pas seulement dépendant de la quantité de matière mise en jeu et du nombre de segments
mais aussi de la géométrie.

Figure 3.43 – Palu en fonction du courant pour différentes segmentations

Figure 3.44 – Paim en fonction du courant pour différentes segmentations
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3.4.3.5/ Influence de la fréquence sur l’efficacité de la segmentation

En faisant varier la fréquence, l’impédance globale du circuit change ce qui rend difficile
la comparaison des pertes pour différentes fréquences. Étant donné que nous avons utilisé
une source de tension et qu’on ne peut donc pas imposer le courant, on se place à un
courant I donné (e.g., I = 1 A) et on détermine les pertes correspondant à ce courant
en faisant une interpolation linéaire comme expliqué dans les paragraphes précédents. La
Figure 3.45 présente les pertes dans l’aluminium et dans l’AP en fonction de la fréquence
pour un courant donné.

Figure 3.45 – Palu et Paim 2mm en fonction de la fréquence pour différentes segmenta-
tions

Pour une plaque de 2 mm d’épaisseur, nous nous apercevons, que la segmentation 4-2 n’est
utile pour réduire les pertes que pour les basses fréquences inférieures à 400 Hz. De plus
à partir de 900 Hz la segmentation n’est plus avantageuse. La segmentation 4-2 est plus
efficace que celle de 10-2 pour des fréquences allant jusqu’à 1600 Hz, en revanche les 2
courbes ont tendances à se croiser à des fréquences plus hautes.
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Figure 3.46 – Palu et Paim 5 mm en fonction de la fréquence pour différentes segmen-
tations

Les plaques de 5 mm confirment les observations précédentes et les chevauchements entre
les courbes peuvent s’expliquer aussi bien par l’effet de peau que par la réaction magnétique
d’induit.

Figure 3.47 – Palu et Paim 10 mm en fonction de la fréquence pour différentes segmen-
tations

3.5/ Étude de l’effet inductif des Pièces massives sur le
comportement du système

Les pièces massives présentent des caractéristiques créant des effets inductifs sur le compor-
tement du circuit, cet effet est similaire à une inductance qui vient s’ajouter à l’inductance
du circuit magnétique. D’après le schéma de la Figure 3.17, on peut calculer la puissance
réactive des fuites comme suit :
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Qs = Xs
I2

2 et Qmag = Qtotal −Qs (3.39)

Figure 3.48 – Évolution de Qmag en fonction du carré de la tension pour différentes
épaisseurs

Figure 3.49 – Évolution de Qmag en fonction du carré de la tension pour 10mm en
fonction de la segmentation
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La courbe Qmag = f(V 2
µ ) est une droite et montre que la segmentation n’a pas d’effet sur

la valeur de ces puissances réactives.

3.6/ Conclusion :

Dans cette partie, nous avons utilisé un dispositif expérimental pour mesurer les pertes par
courant de Foucault dans un matériau conducteur, il nous a donc fallu dans un premier
temps caractériser notre dispositif afin d’en déduire un circuit équivalent. Pour cela nous
avons combiné une mesure expérimentale et des calculs analytiques d’interpolation afin
de pouvoir séparer les différentes pertes dans le système. Grâce à ce schéma, il nous est
possible d’évaluer et d’estimer l’évolution des pertes en fonction de la segmentation et de
l’épaisseur lors d’essai à 50 Hz avec des configurations d’aluminium. Ceci nous permet de
trouver une analogie entre les configurations de 10mm-4-1 et 5mm-2-2 ainsi qu’entre les
configurations de 10mm-2-2 et 5mm-2-1. Par ailleurs, on remarque que les pertes peuvent
être réduites avec la segmentation et que la réduction varie en fonction de la direction
de la segmentation. Les mesures faites pour différentes fréquence nous montrent que les
pertes augmentent très vite avec l’augmentation de la fréquence. Les pertes par courant
de Foucault expérimentales seront par la suite comparées à celles obtenues avec les EF
2D/3D et par une méthode de calcul analytique.





4
Modélisation analytique des

pertes

Ces dernières années le calcul des pertes dans les APs, que l’on retrouve au sein des ma-
chines électriques à APs et autres applications, est devenu a conduit à d’importants travaux
de recherche dans le domaine de la modélisation des actionneurs électriques. Comme rap-
pelé dans le chapitre 1, il existe différents modèles et méthodes pour calculer ces pertes
induites par les courants de Foucault, non seulement dans les APs, mais aussi dans tous
les matériaux conducteurs telsque l’aluminium par exemple. Au nombre des différents mo-
dèles proposés, nous avons ceux analytiques 2D basés sur la résolution des équations de
Maxwell tout en prenant en compte la réaction magnétique d’induit dans les APs [36]-[127]
ou ceux à résistance limitée [9] -[10]. Les premiers conduisent à la résolution analytique
de l’équation de diffusion dans les APs ; c’est le cas de [7] où les auteurs ont utilisé la
méthode des sous-domaines. D’autres modèles simples basés sur le calcul du flux crée par
la variation d’induction magnétique, supposent que les courants de Foucault circulent dans
les APs sous forme de boucle [13]- [15]. Dans les chapitres précédents nous avons modélisé
un dispositif simple, puis présenté les résultats numériques de même que ceux issus des
essais expérimentaux pour différentes épaisseurs du matériau conducteur. Comme le dis-
positif est constitué de parties ferromagnétiques laminées et aussi massives, nous pouvons
estimer que les courants de Foucault sont prédominants dans les parties massives. Nous
proposons de les modéliser analytiquement afin d’avoir un estimation rapide et précise de
ces pertes par courants induits.

La première démarche consiste à utiliser une modélisation par réseau de réluctance ou
circuit magnétique équivalent et à la comparer aux EF. La deuxième consiste à résoudre
formellement les équations de Maxwell pour en déduire la répartition des courants de
Foucault dans les matériaux conducteurs.

99
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4.1/ Mise en équation des pertes par courants de Fou-
cault dans les Aps

4.1.1/ Circuit magnétique équivalent (CME)

Bobine

Circuit magnétique en O

Plaques d’aluminium

Figure 4.1 – Photographies du dispositif modélisé

La méthode semi-analytique utilisée est celle du CME non-linéaire (i.e., réseau de réluc-
tances ou de perméances). Les hypothèses de cette modélisation sont :

— 2D (i.e., les effets de bords sont négligés) ;
— Le modèle est unidirectionnel ;
— La conductivité électrique dans les APs est négligée (i.e., non prise en compte de

la réaction d’induit dans les APs) ;
— Les fuites proches des APs et des bobines sont négligées ;
— L’induction magnétique est normale à la surface des APs (i.e., seule la composante

selon Oy est considérée).
Le CME est constitué de 8 réluctances, à savoir 2 réluctances linéaires (i.e., 3 et 7) et 6
réluctances non linéaires (cf. Figure 4.2). Les effets de saturation dans le CME sont pris
en compte à l’aide de la caractéristique B(H) des tôles du circuit magnétique représenté
sur la Figure 4.3. Les paramètres géométriques du circuit magnétique sont référencés dans
le Tableau 4.1.
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Bobines

Tôles d’aluminium

Circuit 
Magnétique

Ligne de champs

Figure 4.2 – Schéma du dispositif modélisé [17]

Tableau 4.1 – Valeurs des paramètres géométriques du réseau de reluctance

Prof [mm] x1 ; x2 [mm] x3 [mm] y1 ; y5 [mm] y2 [mm] y3= y4 [mm]

43 43 150 43 104 2 ; 5 ;10

2- 10
6

 1.333- 10
6

 6.667- 10
5

 0 6.667 10
5

 1.333 10
6

 2 10
6
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Figure 4.3 – Courbe de première aimantation

La caractéristique B(H) est modélisée grâce à la fonction de Marrocco (i.e., à champ
faible). Les coefficients d’interpolation (i.e., k1, k2, k3 et k4) sont déterminés à partir de
la méthode des moindres carrés suivant les données du constructeur [129]. La fonction de
perméabilité relative est définie par :
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µri(Bi) = Bi
µ0 ·Hi(Bi)

(4.1)

Hi(Bi) = Bi
µ0
·
[
b2k3
i · (k2 − k1)
b2k3
i + k4

+ k1

]
(4.2)

avec bi = Bi/1T et i l’indice des réluctances i (cf. Figure 4.2).

Le flux de mailles ψt(t) est déterminé à partir d’une méthode numérique non-linéaire, dite
du gradient conjugué, en résolvant :

F t(t) = Sc · FMMt(t) (4.3)

FMMt(t) = Sc · <t [ψt(t)] · STc · ψt(t) (4.4)

où F t(t) représente le vecteur de force magnétomotrice de maille (1x1), FMMt(t) le vecteur
de force magnétomotrice de branche (8x1) et Sc la matrice de connexion (1x8) permettant
de faire le lien entre les flux de mailles et les flux de branches définie par l’équation (4.5)
et <t [ψt(t)] la matrice diagonale de réluctances (8x8) exprimée par :

<t [ψt(t)] = l

µri(Bi) · S

Sc =
[

1 1 1 1 1 1 1 1
]

(4.5)

l =


l1 0 0

0 . . . 0
0 0 l8

 et S =


S1 0 0

0 . . . 0
0 0 S8

 (4.6)

avec l et S respectivement les matrices des longueurs de ligne de champ et de la section
de passage du flux magnétique. Les flux de branches et les inductions magnétiques sont
déterminés par :

φi(t) = STc · ψt(t) (4.7)

Bi(t) = S−1 · φi(t) (4.8)

En utilisant le CME non-linéaire et en utilisant un formalisme harmonique, l’induction
magnétique dans les parties massives (i.e., i = 3 et 7) est donnée par la série de Fourier :
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BAi(t) =
Umax∑

uh=1,2,3...
HBAiuh · cos(uh · ω · t− ϕBAiuh ) (4.9)

HBAiuh = 2√
2 · Umax

· |cfft(BAi)uh| (4.10)

ϕBAiuh = arg(|cfft(BAi)uh|) (4.11)

où uh représente l’harmonique temporelle, Umax le nombre maximal d’harmonique de la
série de Fourier, HBAiuh& ϕBAiuh respectivement l’amplitude et le déphasage harmonique
de l’induction magnétique dans les APs, et ω = 2π · f la pulsation électrique. On notera
que la modélisation par série de Fourier des inductions magnétiques dans les APs per-
met de prendre en compte une forme quelconque d’induction. La présence d’harmoniques
d’induction magnétique est liée à la forme d’onde du courant d’alimentation d’une part et
au niveau de saturation magnétique d’autre part. Les allures du courant d’excitation (de
valeur efficace 3.3A ) et de l’induction dans les APs sont présentées sur les Figures 4.4. et
4.5

0 2 10
3

 4 10
3

 6 10
3

 8 10
3

 0.01 0.012 0.014 0.016 0.018 0.02

7.66

6.128

4.596

3.064

1.532

0

1.532

3.064

4.596

6.128

7.66

i1

i2

Courants d'alimentation

Temps, t [sec]

C
o

u
ra

n
ts

 d
'a

li
m

en
ta

ti
o

n
, 

i 
[A

]

Figure 4.4 – Forme d’onde du courant d’excitation .
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Figure 4.5 – Forme d’onde de l’induction magnétique dans les APs.

On peut noter sur la Figure 4.4 que le courant est sinusoïdal et que l’induction est sinu-
soïdale parce que le circuit n’est ps saturé.Il est important de noter que si le courant n’est
pas sinusoïdal et constitué d’harmoniques, l’induction ne sera plus sinusoïdale.

4.1.2/ Pertes 3D par courants de Foucault dans les parties massives

Les pertes par courants de Foucault dans les parties massives sont calculées en considérant
les lignes de courants de Foucault comme indiqué sur la Figure 4.6 (un chemin rectangu-
laire de largeur x et de longueur y). On considèrera qu’il n’existe qu’une seule boucle
rectangulaire de courant (i.e., une boucle moyenne) par pièce massive ou par segment. On
notera que cette hypothèse n’est pas toujours vraie dans une machine électrique : dans
ce cas le nombre de boucles est lié à la longueur d’onde du champ tournant relativement
à la largeur et la profondeur des pièces massives. La méthode utilisée est basée sur la
détermination de la résistance équivalente de la pièce massive à partir des paramètres
géométriques [24].
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Figure 4.6 – Courants de Foucault en 3D en forme rectangulaire. [24]

Le calcul analytique des pertes dans les pièces massives est développé à résistance limitée
(i.e. l’effet de peau est négligé), contrairement aux EF 2D/3D où l’on considère le champ
de réaction d’induit créé par les courants de Foucault circulant dans les pièces massives.
Les pertes instantanées par courants de Foucault sont alors définies par l’équation (4.12)
où EAi(x, t) représente la force électromotrice induite par la variation du flux magnétique
et donnée par l’équation (4.13).

pAi (x, t) = EAi(x, t)2

RA(x) (4.12)

EAi(x, t) = −∂φAi(x, t)
∂t

(4.13)

avec φAi(x, t) le flux magnétique dans la pièce massive traversant une réluctance qui est
défini par : φAi(x, t) = BAi(t) · S(x) dont S(x) = 4 · LyLx · x

2.

La résistance RA(x) équivalente est donnée par l’équation (4.14) puis après simplifica-
tion, on trouve les pertes moyennes par courants de Foucault dans une pièce massive qui
s’expriment à partir de l’équation (4.15) et les pertes moyennes totales par courants de
Foucault sont données selon l’équation (4.17).

RA(x) = ρA ·
LA
SA

= 4 · ρA
HA
· ( x
dy

+ y

dx
) = 4 · ρA

HA
·

(L2
x + L2

y)
Lx · Ly

· x
dx

(4.14)

PAi = 1
T
·
ˆ Lx

2

0

ˆ T

0
pAi (x, t) · dx · dt (4.15)

PAi = 1
2 ·KFouc ·

Umax∑
uh=1,2,3...

(uh · ω)2 ·HB2
Aiuh

(4.16)

PAtot = PA3 + PA7 = 2 · PA3 (4.17)

avec

KFouc = 1
16 ·

HA

ρA
· (Lx · Ly)3

(L2
x + L2

y)
(4.18)
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4.1.3/ Comparaison des résultats avec ceux issus des EF 2D/3D

Comme expliqué plus haut, le calcul numérique 2D/3D des pertes dans les Parties massives
est effectué en considérant l’effet de peau dans les Parties massives (résolution en régime
harmonique). Le modèle EF 2D/3D du dispositif expérimental est présenté Figure 2.6

La Figure 4.7 présente les distributions 2D/3D d’induction dans l’électroaimant. On peut
constater que les densités de flux sont très proches en 2D/3D, ce qui signifie que les effets
3D affectent peu la distribution du champ.

Figure 4.7 – Induction en 2D (à gauche) et en 3D (à droite)

Il faut noter que ces résultats ont été obtenus avec des APs non aimantés se comportant
comme un entrefer de perméabilité relative égale à celui des APs.

La Figure 4.8 montre les lignes de champ en 2D à 50 Hz ; ceci permet d’apprécier les fuites
magnétiques et de vérifier la validité de l’hypothèse d’inexistence de fuites.

Figure 4.8 – Lignes de champ en 2D à f= 50 Hz

En relevant l’induction magnétique dans les parties massives en trois différents points (i.e.,
points 1, 2 et 3) ainsi que sur un chemin au centre de la parties massive comme présenté sur
la Figure4.9, on constate qu’il y a des différences en effectuant la comparaison avec celle
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obtenue à partir du modèle analytique. Les composantes normales (i.e., suivant l’axe y) en
2D/3D sur les points sont comparées avec celle obtenue avec le CME. Cette comparaison
est représentée sur la Figure 4.10.

Point y2Chemin
X

Y

Z

Matériau (Aimant) 

Point y3

Point y1

Figure 4.9 – . Points et chemin de mesure en 2D/3D de l’induction magnétique dans les
parties massives.

a) b)

Figure 4.10 – Composantes normales aux différents points : a) 2D FEM/3D ANA et b)
3D FEM/3D ANA.

On remarque bien des écarts au niveau de l’induction magnétique dans les parties massives
pour les modèles EF 2D/3D et analytique. Ceci explique principalement les différences
observées au niveau des pertes EF 2D/3D et analytique 3D.

La Figure 4.11 représente les composantes normales en 2D/3D EF et 3D ANA sur le
chemin [cf. Figure 4.9] à différentes fréquences, i.e., f = 50 Hz et 20 kHz.
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ΔB=8 %

Figure 4.11 – Composantes normales en 2D/3D EF et 3D ANA sur le chemin à f = 50
Hz et 20 kHz.

Dans le modèle analytique, nous avons fait l’hypothèse selon laquelle l’induction était
normale à la surface de la partie massive et constante comme montré sur la Figure 4.6, ce
qui n’est pas vrai à toutes fréquences. Pour les fréquences élevées, cette hypothèse n’est
plus vérifiée puisque l’effet de peau commence à se prononcer. On constate qu’au centre de
l’AP la valeur de l’induction pour les modèles EF est plus faible que sur les bords pour les
fréquences élevées tandis qu’elle est quasiment la même pour les fréquences faibles. Ceci
vient confirmer que l’effet de peau est assez prononcé pour les fréquences élevées, d’où
logiquement une divergence des pertes calculées en EF 2D/3D et de celles calculées en 3D
analytique comme le montre la Figure 4.12.
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Figure 4.12 – Comparaison des pertes 2D/3D EF et 3D analytique.
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4.2/ Résolution formelle des équations de maxwell

4.2.1/ Résolution des équations

Les courants de Foucault font partie des effets qui apparaissent dans les régions lors de
fonctionnement en régime quasi stationnaires. Autrement dit, les courants de déplacement
à l’intérieur des matériaux conducteurs peuvent toujours être négligés par rapport au cou-
rant dans le conducteur. Cela est vrai même pour les matériaux ayant de très hautes
conductivités électriques. Les courants de Foucault provoquent une distribution non uni-
forme de la densité de courant dans une section considérée de matériau conducteur. Cela
se traduit naturellement par une augmentation des pertes Joule. Ces courants de Foucault
et la distribution non uniforme de flux magnétique associée donnent lieu à des phéno-
mènes tels que l’effet de peau. Une augmentation de la densité de courant provoque une
augmentation de la résistance effective d’un conducteur par rapport à la résistance en DC
et également une diminution de l’inductance [130]. Pour modéliser un problème d’effet
de peau ou de courant de Foucault , nous partons des équations de Maxwell que nous
modifions pour le régime quasi-stationnaire. Dans [131], les problèmes relatifs aux champs
magnétiques et aux circulations de courant sont souvent formulés en terme d’équations
différentielles ou intégrales :

— Les équations différentielles décrivent le devenir du champ magnétique ou des gran-
deurs liées, en un point, en terme de source locale de densité de courant. Ces
équations sont alors résolues dans une région donnée et les influences des sources
extérieures à la région sont prises en compte dans la solution grâce aux conditions
aux limites.

— Les équations intégrales d’un autre côté expriment le champ en prenant en de toutes
les sources (les effets de toutes les sources étant sommées pour donner le champ
résultant). Ceci peut sembler plus efficace de résoudre les équations de Maxwell plu-
tôt que d’utiliser les équations différentielles, mais en réalité les équations intégrales
sont habituellement plus difficiles à résoudre. Une raison est que la variation tempo-
relle du champ magnétique produit des sources additionnelles comme les courants
de Foucault et ainsi le champ apparait encore dans l’intégrale.

En omettant les courants de déplacement, qui sont négligeables dans les conducteurs en
régime quasi stationnaire, les équations basiques du champ sont :

rotE = −∂B

∂t
Maxwell Faraday (4.19)

rotH = J Maxwell Ampere (4.20)

divB = 0 Conservation du flux (4.21)

où B représente l’induction magnétique, H le champ magnétique et J la densité de courant
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dans le matériau considéré.

En outre dans un conducteur, le champ électrique est lié à la densité de courant par :

J = σE Loi d ohm (4.22)

où σ représente la conductivité du matériau et E le champ électrique . Les équations liant
B et H pouvant être écrites sous la forme

B = µH + Br (4.23)

Br représente l’induction rémanente, (Br différent de zéro pour les aimants et Br égal
à zéro pour le fer, l’aluminium, le cuivre etc.), µ = µ0µr avec µr fixe pour un matériau
linéaire et µr = f(B) pour un matériau ferromagnétique.

Sur la loi de conservation de la charge généralement une contrainte additionnelle sur J est
imposée, contrainte pour laquelle en absence de charge électrique libre,

divJ = 0 (4.24)

Elle représente la loi des courants de Kirchhoff. En combinant les équations différentielles
de premier ordre en H et E , on obtient des équations de second ordre en H et E .

Les équations (4.20) et (4.22) combinées nous permettent d’écrire rot(rotH) = rot(σE)
ou encore en utilisant les simplifications de l’algèbre vectorielle i.e rot(rot) = grad(div)−
∇2 on trouve :

grad(divH)−∇2H = σrotE + (gradσ)×E (4.25)

Le premier terme de l’équation (4.25) peut être simplifié en utilisant (4.21) et (4.23) ce
qui nous conduit à : divµH = µdivH + Hgradµ = 0 ou encore divH = −H � 1

µgradµ

En utilisant l’équation (4.19), l’équation (4.25) devient :

∇2H = σ
dB

dH

∂H

∂t
− grad

(
H

1
µ

gradµ

)
− 1
σ

(gradσ)× rotH (4.26)

Pour un matériau magnétique linéaire ou un matériau non magnétique avec une conduc-
tivité constante, (4.26) peut être réduit à la forme simple :

∇2H = σµ0µr
∂H

∂t
(4.27)

Une conséquence directe de l’équation (4.21) est qu’il est souvent plus utile de définir un
vecteur potentiel magnétique A pour lequel :
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rotA = B

divA = 0
(4.28)

On sait par ailleurs que −∂B
∂t = rotE et la première équation de (4.28) conduit à

rot
(
E + ∂A

∂t

)
= 0 . Après intégration :

E = −∂A

∂t
− gradV (4.29)

V étant un potentiel scalaire.

Il est aussi possible d’obtenir une équation différentiel de second ordre en A en utilisant le
rotationnel de (4.28), soit grad(divA)−∇2A = rot(µH) = µrotH + (gradµ)×H. On
sait également que divA = 0 (4.28) et en combinant l’équation de Maxwell Ampère (4.20),
celle de la loi d’ohm (4.22), et l’équation (4.29) on obtient l’équation (4.30) ou encore la
forme simplifiée donnée par l’équation (4.31) :

∇2A = σµ

(
∂A

∂t
+ gradV

)
− 1
µ

(gradµ)× rotA (4.30)

∇2A = −µJ = −µσ∂A

∂t
(4.31)

Si nous revenons à l’équation (4.27), on peut constater que cela revient à trois équations
différentielles du vecteur quantité H qui a en général trois composantes spéciales variant
toutes avec le temps. Les composantes de ces équations peuvent être écrites selon un sys-
tème de coordonnées. On choisit le système de coordonnées pouvant nous permettre d’in-
corporer le plus facilement possible les conditions aux limites. Dans notre cas nous avons
opté pour les coordonnées cartésiennes eu égard au modèle physique de notre dispositif en
étude. En coordonnées cartésiennes, l’équation (4.27) s’exprime par :

∂2H

∂x2 + ∂2H

∂y2 + ∂2H

∂z2 = σµ
∂H

∂t
(4.32)

En régime quasi-stationnaire, la dérivée par rapport au temps peut s’exprimer aisément
lorsqu’on se met en complexe où dans ce cas on peut exprimer H par l’équation (4.33) et
l’équation (4.26) pourra s’écrire sous la forme donné par l’équation (4.34) :
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H(t) = Hejwt (4.33)

∇2H = σµ0µrjwH = α2H (4.34)

α2 = σµ0µrjw (4.35)

Avec ces équations, plusieurs possibilités de résolutions s’offrent et permettent de faire une
résolution en 2-D [131] puis de l’étendre en 3-D.

1. Soit le courant circule dans la direction y seulement et Jy,Hx etHz sont des fonctions
de x et z .

2. Soit le champ magnétique a une composante unique dans la direction y et Hy, Jx et
Jz sont des fonctions de x et z.

Dans le premier cas, il est plus judicieux d’utiliser le potentiel vecteur qui est parallèle à
la densité de courant en y et liée par l’intégrale double donnée par :

Ay =
ˆ ˆ

µJy
2π ln rpdxdz (4.36)

De l’autre côté le champ magnétique a deux composantes. En cartésien l’équation diffé-
rentielle avec pour unique composante Ay tirée de l’équation (4.31) est :

∂2Ay
∂x2 + ∂2Ay

∂z2 = σµ

(
∂Ay
∂t

+ ∂V

∂y

)
(4.37)

Supposons que l’excitation du système varie sinusoïdalement avec le temps. L’équation
(4.36) devient

∂2Ay
∂x2 +

∂2Ay
∂z2 = α2Ay + σµ

∂V

∂y
(4.38)

Où Ay est complexe et liée à Ay par l’expression Ay = Re
[
Aye

jwt
]
et V = Re

[
V ejwt

]
Dans le second cas, l’équation différentielle avec l’unique composante du champ magnétique
Hy à l’intérieur du conducteur de conductivité constante, peut être obtenue à partir de
l’équation 4.27 et on a :

∂2Hy

∂x2 +
∂2Hy

∂z2 = α2Hy (4.39)

Si le champ a une composante unique Hy alors la densité de courant J qui dérive du
champ à deux composantes.

Pour vérifier ces hypothèses nous essayons, à partir du modèle E.F en 3D, de tracer‖Jx‖‖J‖
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, ‖Jy‖‖J‖ , ‖Jz‖‖J‖ à différents points et sur un chemin dans le matériau conducteur comme
montré à la Figure 4.13.

1

2

3

cheminPoints

Lf

hm

lf

Figure 4.13 – AP en 3D présentant les points 1, 2, 3 et le chemin de mesure
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Figure 4.14 – Composantes de la densité de courant à 50 Hz sur un chemin au centre
de la partie massive

Sur la Figure 4.14, on présente les composantes de J (Jx, Jy et Jz) sur un chemin à 50
Hz. Cette figure présente les différentes contributions des composantes de J . À partir de
cette figure on constate qu’il est possible de négliger la composante Jy de J . La même
tendance se confirme pour toutes les fréquences allant de 50 Hz à 1600 Hz comme présenté
à la Figure 4.15
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Figure 4.15 – Composantes de la densité de courant de 50 Hz à 1600 Hz sur un chemin
au centre de la partie massive

0

100000

200000

300000

400000

500000

600000

700000

800000

Co
m

po
sa

nt
es

 d
e 

la
 d

en
sit

é 
de

 co
ur

an
t, 

[A
/m

]

Fréquence, [Hz]

Composantes de la densité de courant (Jx, Jy, Jz) aux points 1, 2, 3

Jx1

Jy1

Jz1

Jx2

Jy2

Jz2

Jx3

Jy3

Jz3

Figure 4.16 – Composantes de la densité de courant à 50 Hz sur un chemin au centre
de la partie massive
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Figure 4.17 – Composantes de la densité de courant de 50 Hz à 1600Hz sur un chemin
au centre de la partie massive
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On peut constater que le pourcentage de la composante Jy est très négligeable par rapport
au module J , ce qui confirme bien que nous pouvons négliger les composantes Hx et Hz

et que Hy n’est quasiment fonction que de x et z.

4.2.1.1/ Résolution de l’équation

En nous référant à notre système, et en prenant l’équation (4.39) puis en utilisant la
méthode de séparation des variables, nous posons : Hy = X (x)Z (z) et l’équation (4.39)
devient :

Z (z) ∂
2X (x)
∂x2 +X (x) ∂

2Z (z)
∂Z2 = α2X (x)Z (z) (4.40)

ou
1

X (x)
∂2X (x)
∂x2 + 1

Z (z)
∂2Z (z)
∂Z2 = α2 (4.41)

Puisque X(x) et Z(z) sont des variables indépendantes, la somme des deux termes doit
dans cette équation être toujours égale à α2 = cte ∀ x et z . Ainsi en posant

1
X (x)

d2X (x)
∂x2 = −Γ2

m (4.42)

la solution générale peut se mettre sous la forme

X
Γm (x) = kΓmsin(Γmx) + LΓmcos(Γmx) (4.43)

De la même manière l’équation(4.39) devient

1
Z (z)

d2Z (z)
dZ2 = α2 + Γ2

m (4.44)

avec pour solution générale

ZΓm (z) = MΓmsinh(
√
α2 + Γ2

mz) +NΓmcosh(
√
α2 + Γ2

mz) (4.45)

Etant donné que les équations différentielles (4.42) et (4.44) sont linéaires, alors la somme
des solutions pour différentes valeurs des constantes de séparation par exemple Γm(m =
0, 1, 2, 3, ... ) est aussi une solution. De plus les arguments des fonctions trigonométriques
et hyperboliques peuvent être interchangées en remplaçant par exemple le terme dans la
fonction Z par −ζ2

n. Ceci conduit à écrire le terme en X égale à α2 + ζ2
n. et les solutions



116 CHAPITRE 4. MODÉLISATION ANALYTIQUE DES PERTES

générales qui en découlent se présentent comme ci-après :

Zζn (z) = Pζn sin(ζnz) +Qζn cos(ζnz) (4.46)

Xζn (x) = Rζnsinh(
√
α2 + ζ2

nx) + Sζncosh(
√
α2 + ζ2

nx) (4.47)

La forme générale de la solution de l’équation (4.39) est la somme des solutions pour les
différentes valeurs de Γm et ζn soit :

Hy (x, z) =
∞∑
m=0
{KΓm sin(Γmx) + LΓm cos(Γmx)}

×
{
MΓm sinh(

√
α2 + Γ2

mz) +NΓm cosh(
√
α2 + Γ2

mz)
}

(4.48)

+
∞∑
n=0
{Pζn sin(ζnz) +Qζn cos(ζnz)}

×
{
Rζn sinh(

√
α2 + ζ2

nx) + Sζn cosh(
√
α2 + ζ2

nx)
}

avec Pζn , MΓm , KΓm , . . .,Sζn les constantes de séparation et coefficients à déterminer par
les conditions aux limites.

4.2.1.2/ Conditions aux limites

Ici dans notre cas Hy est l’unique composante du champ magnétique. Il est nécessaire de
spécifier aussi bienHy que ∂Hy

∂n
aux limites, où n désigne la normale à la surface aux limites.

Notre problème faisant intervenir au moins deux régions interconnectées, il est nécessaire
d’utiliser les conditions de continuité aux interfaces : la première condition étant que la
composante normale de la densité de flux, est continue c’est-à-dire Bn1 = Bn2 ; la seconde
étant que la discontinuité de la composante tangentielle du champ magnétique est égale à
la densité surfacique de courant, c’est-à-dire Ht2 −Ht1 = cste.

En supposant le matériau conducteur plongé dans un champ magnétique uniforme axial qui
varie sinusoidalement dans le temps, avec une amplitude maximale Hs obtenue à partir du
CME, on applique les conditions aux limites au matériau de section 2a×2b avec a = xr−xl

2
et b = zt−zl

2 symétrique en O comme montré à la Figure 4.18. Ce champ correspond au
champ crée dans un entrefer de largeur hm représentant l’épaisseur du matériau destiné à
être inséré dans le matériau. Nous le calculons avec l’hypothèse de la non prise en compte
de la réaction magnétique d’induit qui viendrait modifier le champ initial.

Pour une bobine d’excitation on peut :

v = ri+ ∂ψ

∂t
(4.49)
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avec r la résistance d’une bobine, et ψ le flux totalisé à travers la bobine. On sait par
ailleurs que : 

ψ = ψf + ψp

ψf=Lf i

ψp=NSP φp

(4.50)

où ψf représente le flux de fuite , ψp le flux propre , Lf l’inductance de fuite et φp le flux
à travers une spire. L’équation (4.49) devient :

v = ri+ Lf
∂i

∂t
+N

∂φp
∂t

(4.51)

En négligeant la chute de tension et faisant l’hypothèse que les fuites sont négligeables,

v#vµ = N
∂φp
∂t

(4.52)

A partir de la tension appliquée nous pouvons donc déterminer le flux et par la même
occasion le champ. En appliquant la loi d’Hopkinson, on peut écrire :

(Rf +Re)φp = NSP (i1 + i2) avec i1 = i2 = i (4.53)

R= l
µ0µrS

, S = 2aX2b et µre � µrf soit Re � Rf . L’équation (4.53) devient :

φp = 2NSP i

Re
= bpS (4.54)

bp = µ0µre
hm

NSP i (4.55)

Hs = NSP I

hm
= Re

{
Hse

jwt
}

(4.56)

avec Hs = NSP I
hm

.
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Figure 4.18 – Conditions aux limites
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Sur la Figure 4.18 les fonctions F (x), G(x), L(z), et R(z) sont considérées comme étant
identiques dans ce cas précis et peuvent être confondues avec Hs et où xl = −a ; xr = a ;
zl = −b ; zt = b.

L’équation (4.48) peut être réécrite où les termes en sin et sinh disparaissent en tenant
compte de la symétrie. On trouve donc :

Hy (x, z) =
∞
Σ
m=0

Pmcos(Γmx)× cosh(
√
α2 + Γ2

mz) +
∞
Σ
n=0

Qncos(ζnz)× cosh(
√
α2 + ζ2

nx)(4.57)

— Pour faire vérifier la première série en cos(Γmx) aux conditions aux limites, on
annule la seconde c’est-à-dire :

Qncos(ζnz)× cosh(
√
α2 + ζ2

nx) = 0

soit Qncos(ζnz) = 0 =⇒ ζnz|z=±b = nπ
2

ζn = ±nπ
2b pour n = 1, 3, 5...

(4.58)

— La première condition aux limites i.e Hy|z=±b = Hs est également satisfaite par la
première série pour Γo = 0 :

soit Hs = L0coshαb =⇒ L0 = Hs
coshαb

Pm = 0 pour m = 1, 2, 3, 5...
(4.59)

par suite l’équation (4.57) se simplifie et devient :

Hy (x, z) = HS
cosh(αz)
cosh(2b) +

∞
Σ

n=1,3,5
Qncos(

nπ

2b )× cosh(
√
α2 + ζ2

nx) (4.60)

— En utilisant la condition Hy|x=±a = Hs on détermine Qn.

En multipliant l’équation (4.60) par coskπz2b où k est un entier et en intégrant entre les
limites z = ±b on trouve :

HS = HS
cosh(αz)
cosh(αb) +

∞
Σ

n=1,3,5
cos(nπz2b )× cosh(

√
α2 + ζ2

na) (4.61)

HS

(
1− cosh(αz)

cosh(αb)

)
=

∑
Qncos(

nπz

2b )× cosh(
√
α2 + ζ2

na) (4.62)

Après simplifications et en faisant une intégration par parties de l’expression donnée par
l’équation (4.63), on trouve Qn.
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Qn
HS

cosh(
√
α2 + ζ2

na) = (4bα
nπ

)2
ˆ b

−b

cosh(αz)
cosh(αb) cosζndz (4.63)

Qn =
4b
nπ sin(nπ2 )
(α2 + ζ2

n)
HS

cosh(
√
α2 + ζ2

na)
(4.64)

Qn = 8bα (−1)
n−1

2 .ζn
π2n2(ζ2

n + α2) (4.65)

4.2.1.3/ Expression du champ magnétique et de la densité de courant

A partir des fonctions et grandeurs intermédiaires obtenues dans les paragraphes précé-
dents, on peut écrire l’expression générale du champ magnétique fonction des différents
paramètres énumérés plus haut. L’expression du champ est donnée par :

Hymax(x, z) = HS [cosh(αz)
cosh(αb) +

∑
n

Qn.cos(ζn.z)
cosh(

√
α2 + ζn2x)

cosh(
√
α2 + ζn2a)

] (4.66)

Hy(x, z, θ) = Hymax(x, z)ejθ (4.67)

On sait par ailleurs que : rotHy = J soit :

Jx(x, z) = −∂Hy

∂z

Jz(x, z) = ∂Hy

∂x

On trouve après calcul et simplification :

Jxmax(x, z) = −Hs[α
sinh(αz)
sinh(αb) −

∑
n

Qnsin(ζnz)
cosh(

√
α2 + ζ2

nx)
cosh(

√
α2 + ζ2

na)
] (4.68)

Jx(x, z, θ) = Jxmax(x, z)ejθ (4.69)

Jzmax(x, z) = Hs

∑
Qn.

√
α2 + ζ2

ncos(ζn.z).
sinh(

√
α2 + ζ2

nx)
cosh(

√
α2 + ζ2

na)
(4.70)

Jzmax(x, z, θ) = Jzmax(x, z)ejθ (4.71)

4.2.1.4/ Vérification des conditions aux limites imposées pour le champ H
et évolution de la densité de courant J

Dans cette partie nous vérifions à partir des équations obtenues pour H et J que les
conditions imposées sont respectées. Il s’agit de vérifier que :

— le champ est constant et égal àHs sur les bords du matériau dans les deux directions
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x et z ;
— la densité de courant J ne sort pas du matériau i.e. que les courants de Foucault

se bouclent dans le matériau.
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Figure 4.19 – Vérification des conditions aux limites surs les bords en X=Xmin et
X=Xmax
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Figure 4.20 – Vérification des conditions aux limites surs les bords en Z=Zmin et
Z=Zmax

La Figure 4.21 nous montre le champ Hy sur un chemin au milieu du matériau en X=0
et Z=0 respectivement et pour différentes valeurs de θ = wt
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Figure 4.21 – Champ magnétique Hy suivant chemins en X=0 et Z=0 et pour différentes
valeurs de θ = wt

On montre sur la Figure 4.22, l’évolution des composantes de la densité de courant Jx et
Jz sur les bords. On constate qu’elles s’annulent bien sur les bords.
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Figure 4.22 – Densité de courant sur les bords du matériau, Jx et Jz pour différentes
valeurs de θ = wt

En résumé on retrouve les conditions aux limites sur la densité de courant dans le matériau
conducteur à la Figure 4.23
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Figure 4.23 – Densité de courant sur les bords du matériau, Jx et Jz pour différentes
valeurs de θ = wt

4.2.1.5/ Circulation des courants de Foucault dans les pièces massives seg-
mentées et non segmentées

Après les vérifications des conditions aux limites que nous avons imposées au dispositif,
nous essayons de tracer les flèches de la densité de courant dans le matériau pour les
configurations complètes de 5 mm avec un courant de I = 0.5A, et ceci pour des fréquences
basses (50 Hz) et hautes (16 kHz). Nous comparons également ces lignes de courants pour
les deux matériaux différents que sont l’aluminium et l’AP NdFeB. Les différents graphes
obtenus le sont pour diverses valeurs de θ = wt. On peut s’apercevoir que pour l’aluminium
et l’aimant, les épaisseurs de peau sont respectivement de 11.48 mm et 88 mm à 50 Hz
puis respectivement de 0.6 mm et 4.92 mm à 16 kHz.
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Figure 4.24 – Distribution des courants de Foucault pour l’aluminium et l’AP 5mm_1_1
non segmenté à 50 Hz et 16 kHz et ωt=0°
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Figure 4.25 – Distribution des courants de Foucault pour l’aluminium et l’AP 5mm_1_1
non segmenté à 50 Hz et 16 kHz et θ=45°

Pour vérifier la validité de notre modèle, nous avons également essayé de tracer la distri-
bution des courants de Foucault dans les matériaux segmentés. Les Figures 4.26 et 4.27
présentent ces distributions pour un bloc complet non segmenté et ensuite segmenté en 2
et en 4 blocs.
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Figure 4.26 – Distribution des courants de Foucault pour l’aluminium d’épaisseur 5 mm
non segmenté et segmenté en 2 à 50 Hz et θ=0°
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Figure 4.27 – Distribution des courants de Foucault pour l’aluminium d’épaisseur 5 mm
segmenté en 4 à 50 Hz et θ=0°

4.2.1.6/ Évolution du champ magnétique Hy

Le champ magnétique complexe Hy déterminé a une composante réelle et une composante
imaginaire que nous présentons pour un courant I=0.5 A, à des fréquences allant de 50
Hz à 1600 Hz , aussi bien pour l’aluminium que pour l’AP. Les résultats présentés sur
les Figures 4.28 et 4.29 nous montrent que la champ est pratiquement le même à basse
fréquence pour les deux matériaux étudiés. En revanche à haute fréquence, ce champ est
plus atténué dans le cas de l’aluminium que dans celui de l’AP, lorsqu’on s’approche du
milieu du matériau.
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Figure 4.28 – Partie réelle du champ magnétique Hy pour l’aluminium et l’AP 5mm_-
1_1 non segmenté à 50 Hz et 1.6 kHz

Partie imaginaire de Hy_aluminium (I=0,5 A; f=50 Hz) Partie imaginaire de Hy_aimant (I=0,5 A; f=50 Hz)

Partie imaginaire de Hy_aimant (I=0,5 A; f=1600 Hz)Partie imaginaire de Hy_aluminium (I=0,5 A; f=1600 Hz)
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Figure 4.29 – Partie imaginaire du champ magnétique Hy pour l’aluminium et l’AP
5mm_1_1 non segmenté à 50 Hz et 1.6 kHz
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4.2.1.7/ Évolution des densités de courant Jx et Jz dans les matériaux

Les densités de courant Jx et Jz sont présentées sur les Figures 4.30, 4.31, 4.32 et 4.33. Elles
montrent bien que les densités de courant sont bien nulles respectivement sur les bords en
z et en x aussi bien à basse fréquence qu’à haute fréquence. On remarque également que
l’effet de peau est plus marqué en haute fréquence puisque les densités de courant sont
pratiquement nulles partout sauf lorsqu’on s’approche des bords.

Partie réelle de Jx_aluminium (I=0,5 A; f=50 Hz) Partie réelle de Jx_aimant (I=0,5 A; f=50 Hz)

Partie réelle de Jx_aimant (I=0,5 A; f=1600 Hz)Partie réelle de Jx_aluminium (I=0,5 A; f=1600 Hz)

HJxM( )

H2JxM( )

H1JxM( )

H3JxM( )

Figure 4.30 – Partie réelle de la densité de courant Jx pour l’aluminium et l’AP 5mm_-
1_1 non segmenté à 50 Hz et 1.6 kHz
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Partie imaginaire de Jx_aluminium (I=0,5 A; f=50 Hz) Partie imaginaire de Jx_aimant (I=0,5 A; f=50 Hz)

Partie imaginaire de Jx_aimant (I=0,5 A; f=1600 Hz)Partie imaginaire de Jx_aluminium (I=0,5 A; f=1600 Hz)

HJxN( )

H2JxN( )

H1JxN( )
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Figure 4.31 – Partie imaginaire de la densité de courant Jx pour l’aluminium et l’AP
5mm_1_1 non segmenté à 50 Hz et 1.6 kHz

Partie réelle de Jz_aluminium (I=0,5 A; f=50 Hz) Partie réelle de Jz_aimant (I=0,5 A; f=50 Hz)

Partie réelle de Jz_aimant (I=0,5 A; f=1600 Hz)Partie réelle de Jz_aluminium (I=0,5 A; f=1600 Hz)
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Figure 4.32 – Partie réelle de la densité de courant Jz pour l’aluminium et l’AP 5mm_-
1_1 non segmenté à 50 Hz et 1.6kHz
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Partie imaginaire de Jz_aluminium (I=0,5 A; f=50 Hz) Partie imaginaire de Jz_aimant (I=0,5 A; f=50 Hz)

Partie imaginaire de Jz_aimant (I=0,5 A; f=1600 Hz)Partie imaginaire de Jz_aluminium (I=0,5 A; f=1600 Hz)
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H2JzN( )

H3JzN( )

H1JzN( )

Figure 4.33 – Partie imaginaire de la densité de courant Jx pour l’aluminium et l’AP
5mm_1_1 non segmenté à 50 Hz et 1.6 kHz

4.2.1.8/ Expression des pertes dans le matériau conducteur en utilisant le
théorème de Poynting

Dans [132], on définit le vecteur de densité de puissance instantanée en W/m2, appelé
vecteur de Poynting, par le produit vectoriel :

S(r, t) = E(r, t) ∧H(r, t) (4.72)

En régime permanent sinusoïdal, le vecteur complexe de Poynting s’écrit :

S(r) = 1
2E(r) ∧H∗(r) (4.73)

où ∗ indique le complexe conjugué. Le facteur 1/2 indique que les les grandeurs sont
exprimées en valeur de crête. Pour une interprétation physique de ce vecteur, on considère
un volume fermé dans lequel il existe des charges. Le calcul du flux du vecteur de Poynting
à travers la surface entourant ce volume doit nous donner une indication sur la nature du
travail fourni ou reçu par les charges de la part du champ. On rappelle que la divergence
d’un vecteur donne cette quantité par unité de volume de façon locale et infinitésimale.
En développant, la divergence de S s’écrit avec l’équation 4.73 :
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∇1
2 [E(r) ∧H∗(r)] = 1

2 [H∗(r)∇ ∧E(r)−E(r)∇ ∧H∗(r)] (4.74)

On peut introduire les équations (4.19) et (4.30) respectivement dans le membre de gauche
de l’équation (4.74) puis éliminer D et B respectivement par les relations constitutives
D(r) = ε(r)E(r) et B(r) = µ(r)H(r). On débouche ainsi sur le théorème de Poynting
sous sa forme locale :

−∇S = 1
2EJ + 1

2jw
[
µ ‖H‖2 − ε ‖E‖2

]
(4.75)

Nous pouvons utiliser le théorème de la divergence pour obtenir le théorème (4.75) sous
sa forme globale :

W = −
"

Sds = P + jQ (4.76)

qui exprime le flux de puissance complexe à travers la surface S entourant un volume V.
Le signe négatif signifie qu’un flux net de puissance entrant dans le volume V est pris
positivement. La partie réelle constitue la puissance moyenne active en W donnée par :
P = Re(W ). La partie imaginaire Q = Im(W ) indique l’énergie stockée dans le volume
V par cycle et s’exprime en voltampère réactif (var). On remarque que si Q est positif,
l’énergie prédominante est de nature magnétique alors qu’elle est de nature électrique dans
le cas contraire. On voit alors apparaitre respectivement les concepts d’inductance et de
capacité par analogie avec les circuits électriques. Le vecteur complexe de Poynting est
un concept plus général, qui étend la notion d’impédance aux structures distribuées dans
l’espace.

Le théorème de Poynting exprime que tout stockage d’énergie électromagnétique et/ou
travail des charges produit par les champs (ou fourni aux champs) dans le volume V doit
s’accompagner d’un flux de puissance à travers S. Il est important de souligner que ce bilan
ne porte que sur les échanges électromagnétiques d’énergie ou, en d’autres termes, le travail
échangé entre les champs et les charges. Il ne s’agit pas d’un principe global de conservation
mettant en jeu d’autres types d’énergie. Finalement, le vecteur de Poynting est interprété
comme indiquant la direction de la densité de puissance au point d’observation [132].

Pour calculer les pertes dans le matériau, nous avons utilisé le vecteur de Poynting qui
représente la densité de courant d’énergie. Autrement dit la puissance électromagnétique
P qui traverse une surface S est le flux du vecteur de Poynting à travers cette surface. En
écrivant E(r) = 1

σJ(r) , S(r) peut encore s’écrire S(r) = 1
2

1
σJ(r) ∧H∗(r).

En appliquant le théorème de Poynting dans notre cas où J =


Jx

0
Jz

 et H =


0
Hy

0

,
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on obtient J ∧H∗ =


−Jz ·H∗y

0
Jx ·H∗y

. On sait par ailleurs que ds =


dydz

dxdz

dxdy

 .

On trouve après calcul :

(J ∧H∗)ds = −Jz ·H∗y · dydz + Jx ·H∗y · dxdy (4.77)

La puissance moyenne active est alors donnée par :

P = 1
2

1
σ

"
Re [(J ∧H∗)ds] = 1

2
1
σ

"
Re
[
(−Jz ·H∗y · dydz + Jx ·H∗y · dxdy)

]
(4.78)

ou encore
P = 1

2
1
σ
· hm

ˆ
Re
[
(Jx ·H∗y · dx− Jz ·H∗y · dz)

]
(4.79)

Afin de prendre en compte l’influence de la segmentation sur les pertes, les paramètres a et
b peuvent s’exprimer en fonction du nombre de segmentation suivant x (Nsegx) et suivant
z (Nsegz).

a = Lf
2Nsegx

et b = lf
2Nsegz

(4.80)

Toutes les autres grandeurs sont toutes fonction soit de l’un ou de plusieurs des paramètres
que sont Nsegx , Nsegz , µrm, σm, f, n, I. En substituant les expressions de Jx, Jz et H∗y dans
l’équation (4.79) et après simplification on trouve les pertes moyennes totales Pm qui
s’écrivent :

Pm(%) = 2 ·Nsegx ·Nsegz ·Re[
2 · hm.α(µrm, σm, f)

σm
·Hs(hm, I)2 ·

[a(Nsegx) · sinh(α(µrm, σm, f).b(Nsegz))
cosh(α(µrm, σm, f).b(Nsegz))

+

+
∑
n

[ 2 · α(µrm, σm, f)3

b(Nsegz) · ζn(Nsegz , n)2 ·

√
α(µrm, σm, f)2 + ζn(Nsegz , n)2

(α(µrm, σm, f)2 + ζn(Nsegz , n)2)2 · (4.81)

sinh(
√
α(µrm, σm, f)2 + ζn(Nsegz , n)2 · a(Nsegx))

cosh(
√
α(µrm, σm, f)2 + ζn(Nsegz , n)2 · a(Nsegx))

]]]

Avec % = {hm, Nsegx , Nsegz , µrm, σm, f, I}



4.2. RÉSOLUTION FORMELLE DES ÉQUATIONS DE MAXWELL 131

4.2.2/ Quelques résultats du calcul analytique des pertes

4.2.2.1/ Effet du courant et de l’épaisseur sur les pertes pour des pièces
non segmentées

La Figure 4.34 présente les pertes induites dans l’aluminium et dans l’AP pour différentes
épaisseurs de pièces non segmentées à 50 Hz et à 1600 Hz. On constate une évolution
quadratique en fonction du courant aussi bien en basse qu’en haute fréquence, pour les
deux matériaux. Par ailleurs on remarque, pour trois pièces de même section et d’épaisseurs
différentes, que les pertes diminuent avec l’augmentation de l’épaisseur pour un même
courant donné.
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Figure 4.34 – Pertes par courants de Foucault dans l’aluminium et l’AP pour différentes
épaisseurs de pièces non segmentées à 50 Hz et 1.6 kHz

4.2.2.2/ Effet de la fréquence sur les pertes pour des pièces non segmen-
tées

L’évolution des pertes par courants induits varie en fonction du matériau . Pour l’alumi-
nium on pourrait dire que ces pertes évoluent en fonction de

√
f alors qu’elles évoluent

en fonction du carré de f pour l’AP comme le montre la Figure 4.35.
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Figure 4.35 – Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction de la fréquence,
dans l’aluminium et l’AP pour différentes épaisseurs de pièces non segmentées

4.2.2.3/ Étude de la segmentation

Dans cette partie on s’intéresse à l’effet de la segmentation sur la réduction des pertes par
courants induits. Les différents type de segmentation utilisés sont présentés à la Figure
4.36 où la configuration utilisée pour présenter les résultats est celle encadrée en rouge sur
la figure.
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Figure 4.36 – Différents types de segmentation
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Figure 4.37 – Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction du courant,
dans l’aluminium et l’AP pour 5mm avec segmentation

La Figure 4.37 présente l’évolution des pertes en fonction du courant pour différentes
segmentations d’épaisseurs 5 mm. On note que les pertes diminuent avec l’augmentation
de la segmentation lorsqu’on opère à basse fréquence quel que soit le matériau conducteur.
A haute fréquence cette tendance s’inverse pour l’aluminium mais reste la même pour les
APs comme on peut le constater sur les Figures 4.38 et 4.39.
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Figure 4.38 – Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction de la fréquence,
dans l’aluminium et l’AP pour 5 mm avec segmentation
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Figure 4.39 – Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction de la fréquence,
dans l’aluminium et l’AP pour 5mm avec segmentation

Les Figures 4.40 et 4.41 présentent l’évolution des pertes en fonction du courant et de la
fréquence pour différentes segmentations avec l’aluminium et l’AP.
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Figure 4.40 – Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction de la fréquence
et du courant, dans l’aluminium pour 5 mm avec segmentation
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Figure 4.41 – Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction de la fréquence
et du courant, dans l’AP pour 5 mm avec segmentation

Une étude plus approfondie de l’évolution des pertes en fonction du nombre de segmenta-
tion et du type de segmentation nous révèle qu’à haute fréquence (1600 Hz) la segmentation
a pour effet dans l’aluminium d’augmenter les pertes pour les premières segmentations,
puis de réduire ces mêmes pertes lorsqu’on dépasse un certain nombre de segmentations
comme le montre la Figure 4.42. En revanche quel que soit le nombre et le type de seg-
mentation , les pertes diminuent pour le cas de l’AP selon la Figure 4.43. Sur la Figure
4.44 on note qu’à basse fréquence les pertes sont réduites avec l’augmentation du nombre
de segments.
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Figure 4.42 – Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction de la segmen-
tation, dans l’aluminium à 1600 Hz
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Figure 4.43 – Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction de la segmen-
tation, dans l’AP à 1600 Hz
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Figure 4.44 – Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction de la segmen-
tation, dans l’aluminium et l’AP à 50 Hz

La Figure 4.45 montre l’évolution des pertes avec la segmentation normalisée par rapport
aux pièces non segmentées. On voit comment les pertes peuvent à la fois augmenter et
diminuer avec la segmentation.
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Figure 4.45 – Évolution des pertes par courants de Foucault en fonction de la segmen-
tation, dans l’aluminium à 50 Hz (à gauche) et 1600 Hz (à droite)

4.2.2.4/ Comparaison analytique/numérique/expérimental

En comparant les résultats analytiques, numériques et expérimentaux comme présenté sur
la Figure 4.46 on constate une concordance pour les basses fréquences. Ici nous n’avons
traité que les résultats en haute fréquence de l’aluminium bien que nous ayons fait les
mesures en basse fréquence avec l’aimant.
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Figure 4.46 – Comparaison des résultats analytiques, numériques et expérimentaux pour
l’aluminium à 50Hz

4.2.2.5/ Comparaison analytique/expérimental

A 50 Hz et à 100 Hz l’écart entre les résultats expérimentaux et le modèle analytique
est négligeable. Les valeurs expérimentales sont légèrement supérieures aux résultats issus
du modèle analytique. Ce écart est plus faible pour les pièces massives de 2 mm que
pour celles de 5 mm et 10 mm. Au delà de 100 Hz l’écart se creuse davantage mais reste
néanmoins faible. Cela peut s’expliquer aussi bien par l’effet de peau que par les hypothèses
du calcul analytique. Au-delà de 200 Hz l’effet de peau se précise de même que les fuites qui
deviennent plus importantes. Les figures ci-après montrent une comparaison de l’évolution
des pertes mesurées et calculées en fonctions du courant pour différentes fréquences.
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Figure 4.47 – Comparaison résultats analytiques et expérimentaux à 50 Hz et 100 Hz
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Figure 4.48 – Comparaison résultats analytiques et expérimentaux à 200 Hz et 400 Hz
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Figure 4.49 – Comparaison résultats analytiques et expérimentaux à 800 Hz et 1600 Hz

On constate un écart entre les résultats expérimentaux et ceux obtenus du modèle analy-
tique. Pour mieux comprendre comment évolue cet écart nous avons calculé les coefficients
de proportionnalité entre les résultats issus du modèle analytique et ceux mesurés. Cela a
été possible en linéarisant les courbes et donc en les traçant en fonction du carré du courant.
Puis en calculant les rapports des coefficients directeurs des droites obtenues, on obtient les
différents coefficients de proportionnalité pour les différentes épaisseurs des pièces massives
utilisées et pour les différentes fréquences de mesure. Ces calculs ont été faits uniquement
pour les configurations qui correspondent aux pièces massives non segmentées. La Figure
4.50 montre l’évolution de ces coefficients de proportionnalité qui traduisent aussi le taux
d’erreur entre les mesures et l’expérimental. On remarque que ce rapport diminue au fur
et à mesure que la fréquence augmente. Cela peut s’expliquer par les hypothèses émises
lors de la résolution des équations de Maxwell, notamment les conditions aux limites, la
détermination du champ magnétique appliqué sur les bords et la non-prise en compte de
la réaction magnétique d’induit.
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Figure 4.50 – Coefficient de proportionnalité entre résultats analytiques et expérimen-
taux

4.2.3/ Analyse et conclusion

Dans cette partie, nous proposons de calculer les pertes magnétiques créées par les courants
de Foucault dans les APs. À cet effet, pour mieux appréhender les différents phénomènes
physiques qui interviennent dans les pertes dans les APs, nous avons étudié un électroai-
mant en forme de U à armature plate, dans lequel sont insérés des APs. Ce dispositif
nous permet d’aborder de façon pragmatique le problème des pertes dans les APs. L’un
des problèmes qui se posent est la séparation de ces pertes avec les autres pertes qui ont
lieu dans le dispositif. En effet, il n’est pas aisé de trouver le ratio pertes fer/pertes APs
puisque les deux ont lieu simultanément dans le dispositif et évoluent différemment en
fonction de la fréquence. Ce travail permet donc de comprendre et d’étudier séparément
les différents effets des divers paramètres sur les pertes. La modélisation en 3D apporte un
plus car elle permet d’analyser les phénomènes dans un cas très proche du cas réel. Quoi
qu’il en soit, en comparant les résultats obtenus analytiquement et numériquement nous
constatons une certaine cohérence pour les basses fréquences jusqu’à une certaine valeur
mais les résultats divergent pour les fréquences plus élevées. Cela signifie qu’il faut revoir
certaines hypothèses émises lors du calcul notamment le chemin des courants de Foucault,
l’inexistence de fuites, l’existence de l’effet de peau, et la variation de l’induction magné-
tique dans les les matériaux de même que la prise en compte de la réaction magnétique
d’induit dans le calcul du champ magnétique.



Conclusion et perspectives

Dans ce travail de recherche, nous avons abordé le calcul des pertes magnétiques par cou-
rants de Foucault dans les aimants permanents et matériaux conducteurs. Nous avons
présenté les résultats de simulation par éléments finis, de modélisation analytique et de
mesure expérimentale à partir d’un banc d’essais. Ce travail permet d’investiguer les cou-
rants de Foucault. Dans le modèle de simulation par éléments finis nous avons tout d’abord
cherché à comparer le 2D au 3D afin de valider les inductions dans le matériau conducteur
puis nous nous sommes intéressés par la suite aux modèles 3D pour notre étude. À haute
fréquence l’effet de peau devient très prononcé et des difficultés de maillage apparaissent.
Il devient alors difficile de respecter la règle de maillage (pour avoir une estimation cor-
recte des grandeurs physiques dans l’épaisseur de peau à la surface du conducteur. Par
conséquent il faut au moins deux couches d’éléments du second ordre dans l’épaisseur de
peau) sans augmenter démesurément le nombre d’éléments (dans ce travail les simulations
ont été très longues bien que nous n’ayons représenté que le quart du dispositif). On aurait
pu décrire les régions de type conducteur massif par impédance surfacique, mais il existe
un certain nombre de limitations à l’utilisation de la condition d’impédance de surface
qui sont d’ordre géométrique et physiques (l’épaisseur doit être faible par rapport aux
dimensions du conducteur, et le champ doit être principalement tangent à la surface). Le
modèle expérimental nous a permis de mesurer les pertes par courants de Foucault dans
les pièces conductrices à partir d’une méthode de séparation des pertes. L’objectif initial
a été atteint puisqu’il s’agissait de pouvoir générer et mesurer les pertes par courants de
Foucault. Toutefois, nous avons été limités par la source d’alimentation en tension étant
donné que le circuit global devenait inductif avec l’augmentation de la fréquence. Cette
partie nous a néanmoins permis de disposer d’une base de données expérimentales nous
permettant de valider ultérieurement les différents résultats issus de différents modèles. Un
modèle de calcul analytique des pertes à partir de la résolution des équations de Maxwell
en magnétoharmonique, a été développé. Ce modèle est basé sur la prédiction ou le calcul
du champ magnétique (pour les conditions aux limites), à partir d’un CME. Certes le
modèle ne prend pas en compte les harmoniques spatiotemporelles, ni les effets denture
qui ont lieu dans une machine, mais il permet d’estimer les pertes avec une bonne préci-
sion comparées aux EF et aux mesures, lorsqu’on n’opère pas en haute fréquence. Avec ce
modèle nous avons pu étudier l’effet de la segmentation et de la fréquence sur les pertes.

141



142 Conclusion et perspectives

Perspectives de recherche

Différentes améliorations et extensions peuvent être apportées aux travaux effectués que
ce soit au niveau expérimental ou au niveau modélisation. Sur le plan de la modélisation,
les modèles développés pourront être affinés afin de gagner en précision et étendus pour
inclure d’autres aspects. Ainsi, il serait intéressant d’améliorer le calcul du champ ma-
gnétique obtenu à partir du CEM et appliqué comme condition aux limites. Le champ
magnétique pourrait être déterminé entièrement sans aucune hypothèse sur ses compo-
santes. Le véritable problème pouvant se poser étant celui des conditions aux limites à
déterminer. Il serait également intéressant de développer un modèle thermique des pertes
par courants de Foucault et de réaliser le couplage magnétique thermique pour plus de
précision. L’étude des pertes avec prise en compte aussi bien de la réaction magnétique
d’induit de même que la non-linéarité du circuit magnétique et les fuites pourrait améliorer
également le travail. Il existe également des pistes d’amélioration du banc d’essais afin de
permettre une acquisition automatique des données expérimentales. Il serait intéressant
de faire les mesures avec une source de courant variable à fréquence variable de façon à
pouvoir imposer un courant qui est la source du champ.
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Résumé :

Le travail présenté dans cette thèse s’inscrit dans le cadre de différents programmes de recherches
sur la modélisation et la conception des MSAP, pour des applications de transports terrestres. En
effet, la tendance actuelle, que ce soit dans la traction ferroviaire, ou dans les véhicules électriques
et/ou hybrides électriques, est d’utiliser de tels moteurs pour leurs grandes performances massiques
et leur bon rendement. Toutefois, un inconvénient de ces machines est l’existence de pertes pouvant
être importantes dans les APs. Ces pertes sont à l’origine d’une dégradation du rendement, mais elles
peuvent aussi être à l’origine d’échauffements excessifs des aimants, avec des risques de désaimantation
et de décollement. Dans ce contexte, l’objectif de notre travail de thèse a été d’établir de nouveaux
modèles, plus précis, des pertes par courants de Foucault dans les APs. Les modèles utilisés
actuellement sont généralement des modèles bidimensionnels qui ignorent donc le fait que les courants
de Foucault ont une répartition tridimensionnelle dans les APs. Dans un premier temps, le modèle de
calcul des pertes par courants induits dans les pièces massives a été validé en utilisant une approche
qui combine les résultats expérimentaux, analytiques et numériques. Ensuite différentes grandeurs
globales et locales issues du modèle analytique ont été comparées aux EF aussi bien en 2D qu’en 3D
de même qu’aux mesures expérimentales. Les modèles et méthodes de calcul et de mesures proposés
pourront être efficacement utilisés ultérieurement pour estimer les pertes par courants induits dans les
aimants permanents de moteurs synchrone à aimants.

Mots-clés : Aimants permanents, courants de Foucault, expérimentale, analytique/numérique 2D/3D, MSAP.

Abstract:

The work presented in this thesis is part of various research programs on the modeling and design
of PMSM for land transport applications. Indeed, the current trend, whether in railway traction, or
in electric and / or hybrid electric vehicles, is to use such engines for their high mass performance
and good efficiency. However, one disadvantage of these machines is the existence of significant losses
in the permanent magnets which can cause a deterioration in efficiency, and excessive heating of the
magnets. The aim of our thesis work was to establish new, more accurate models of eddy current
losses in magnets. The models currently used are 2D models which ignore the 3D distribution of eddy
currents in the magnets. In a first step, the calculation of induced current losses in massive pieces was
validated using an approach that combines the experimental results with those calculated analytically
and numerically. Global and local quantities from the analytical model were compared to FEM in
both 2D and 3D as well as experimental measurements. The models and methods of computation and
measurements proposed can be effectively used later to estimate eddy current losses in the permanent
magnets of synchronous magnet motors.

Keywords: analytical/numerical 2D / 3D, eddy current losses, experimental , permanent magnet, PMSM.
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