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INTRODUCTION GENERALE 

 

Les principes physiques de la conversion électromécanique de l’énergie, dans le champ 

électromagnétique et les concepts de machines opérationnelles qui en découlent, sont établis 

depuis plus d’un siècle. Pourtant, depuis l’avènement du collecteur électromécanique bientôt 

supplanté par le commutateur électronique, le domaine des machines et actionneurs 

électromécaniques a connu, au cours des dernières décennies un progrès technologique régulier, 

ouvrant la voie à l’ère du « tout électrique ». Sous la poussée de domaines d’applications tels que 

l’aéronautique, l’espace ou le secteur de l’armement, cette course technologique semble vivre 

aujourd’hui une accélération significative visant d’une part,  la recherche de nouveaux 

actionneurs électromécaniques et d’autre part l’augmentation des performances (rendement de 

conversion, effort, puissance massique…). 

Grâce aux nombreuses avancées technologiques, aussi bien dans le domaine des semi-

conducteurs de puissance, de la conception des machines électriques, que dans les méthodes de 

traitement de l’énergie électrique, les applications de moyennes et fortes puissances à vitesse 

variable sont de plus en plus réalisées à base d’ensembles convertisseurs statiques - machines 

électriques. Ceci est d’autant plus vrai pour certaines applications industrielles à savoir les 

véhicules électriques, la propulsion navale, l’aéronautique,..etc. Pour ce type d’applications, de 

par leurs propriétés intrinsèques de puissance massique élevée, de pertes rotoriques faibles et 

d’inertie réduite, les machines synchrones à aimants permanents et les machines à reluctance 

variable sont parfaitement adaptées [1-3]. 

Les machines à aimants permanents ont été conçues depuis longtemps, mais c'est seulement au 

cours de ces dernières décennies, après la mise au point de nouveau matériaux pour la confection 

des aimants permanents possédant une grande énergie magnétique spécifique,  qu'elles 

commencent à avoir un large emploi grâce aux avantages présentés à savoir : rapport élevé du 

couple/courant, rendement et facteur de puissance élevés, faible bruit  et robustesse [3-8]. Ces 

progrès ont provoqué un intérêt grandissant pour la conception de nouvelles structures de 

machines à aimants permanents (Machine avec et sans  pièces polaires et machine avec encoches 

et celles à enroulements logés dans l'entrefer). 

La variation de la reluctance en tant que phénomène moteur est étudiée depuis un certain temps et 

a été naturellement appliquée dans un premier temps à des machines synchrones classiques à 
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stator lisse dépourvues d’excitation. Par la suite, de nombreuses études révélés des avantages très 

intéressant, en particulier le coût de fabrication et la fiabilité [9,10]. Les moteurs à reluctance 

variable, grâce aux progrès réalisés dans les dispositifs d’alimentation et de commande, ont 

connu une large application dans l’industrie, et plus particulièrement en traction électrique [11].   

L’analyse du champ magnétique dans les moteurs à aimants permanents est une condition 

préalable et importante pour la détermination des performances des paramètres du moteur à 

savoir : le couple, la Fem, les inductances, les pertes, le bruit, les vibrations, etc. Cela nécessite 

aussi la connaissance de la distribution du champ dans l’entrefer qui est influencé par les 

grandeurs géométriques du moteur tel que : l’épaisseur d’entrefer, le nombre de pôles, le nombre 

d’encoches et les dimensions de l’aimant. Le développement des modèles permettant le calcul du 

champ magnétique a fait l’objet de plusieurs études.  

N. Boules [12] a formulé un modèle en deux dimensions et en coordonnés polaire ou il utilise le 

concept des courants équivalents dans les bobines pour la  détermination de l’allure de la densité 

du flux magnétique dans l’entrefer. Ce modèle est insuffisant pour décrire la distribution du 

champ magnétique surtout pour des structures de faible nombre d’encoches, puisque ce modèle 

ne tient pas compte de la distribution de l’aimantation de l’aimant (radiale ou tangentielle). Z. Q. 

Zhu [13]  a présenté un modèle en 2D où le champ magnétique  est calculé en résolvant une 

équation différentielle dans l’entrefer et dans l’aimant avec prise en compte de l’aimantation 

radiale de l’aimant. R. F. Rasmussen [14] a utilisé le même modèle que Zhu avec la considération 

de l’aimantation tangentielle de l’aimant. Laporte [15,16] a utilisé une méthode repose sur la 

résolution des équations de champ dans l’entrefer (en partant des équations de Maxwell) avec 

l’association d’une méthode semi numérique qui est les intégrales de frontières. La plupart de ces 

méthodes supposent que la perméabilité relative de l’aimant est égale à l’unité. Des méthodes 

récentes sont élaborées et prennent en considération le matériau et la perméabilité relative de 

l’aimant, (voir par exemple : A. P. Proca [17], Z. Q. Zhu [18], Amiliu Bogdan [19] ,  Xianghua 

Wang [20] et Damir ZarKo [21]). 

Les méthodes analytiques restent un peu incapables de décrire parfaitement et en même temps,  

tous les phénomènes électriques, thermiques, magnétiques et mécaniques, de décrire la 

distribution spatiale et temporelle du champ magnétique et aussi de modéliser les phénomènes de 

saturation dans les moteurs à aimants permanents ou bien dans les moteurs à reluctance variable. 

Pour cela, l’appel aux méthodes numériques, à savoir, les éléments finis, les différences finies et 
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les volumes finis est nécessaire pour avoir un modèle complet de modélisation d’un moteur, (voir 

par exemple : M. Propescu [22], M. H. Nagrial [23] Christoph Shelensok [24] et Faris Inthar 

[25]). 

La structure d’un moteur à aimants permanents sans encoches a été réalisé dans le but de 

diminuer les pertes fer et les ondulations du couple (réduire le couple de détente) [26-29]. 

Les applications des moteurs à aimants permanents et ceux à reluctance variable sont nombreux, 

on site : la traction électrique [11,30], conversion d’énergie [31] et le système solaire de pompage 

d’eau [32-34]. Et vue que l’énergie solaire présente une source d'énergie inépuisable, non 

polluante et libre dans l'espace, son exploitation  dans les systèmes de pompage d'eau et surtout 

dans les cites isolés fournie une solution très intéressante. Pour cela on a suggéré d’étudier un 

système de pompage solaire couplé à un moteur à aimants permanents.  

 

Pourquoi La commande DTC (contrôle directe du couple) ? 

Vue que certains problèmes qui persistent lors du fonctionnement des moteurs à aimants 

permanents et MRV et que les méthodes analytiques basées sur les équations du champ (utilisées 

pour le dimensionnement et l’optimisation du moteur) n’arrivent pas à résoudre complètement 

comme par exemple : les oscillations du couple, les bruits acoustiques, le contrôle de la position 

du rotor avec ou sans capteur, le contrôle des pertes,…Et aussi certaines applications industrielles  

des moteurs à aimants permanents à des vitesses très grandes demandent un bon rapport 

couple/inertie et un rendement élevé [35,36]. Pour ces raisons, on a recours à des lois de 

commande qui nous permettent de trouver des solutions à ces problèmes ou au moins de 

minimiser leurs effets.    

Plusieurs lois de commande existent : La commande vectorielle qui est toujours d’actualité, la 

commande DTC (contrôle directe du couple) qui a fait l’objet de plusieurs études [37-39], la 

commande par logique floue et la commande en utilisant les algorithmes génétiques [40]. 

 

Objectifs de la thèse 

L’objectif principal de cette thèse est la présentation des méthodes de conception des 

structures de machines à aimants permanents et à reluctance variable en développant des modèles 

analytiques associés à des modèles numériques. Par la suite,  l’amélioration de leurs 
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performances dynamiques, à savoir, les oscillations du couple et la minimisation des pertes est 

obtenue par l’implantation de systèmes de commande simples et flexibles.  

Une application industrielle pour un moteur à aimants permanents ou MRV, (Système solaire de 

pompage d’eau) peut  illustrer les avantages intéressants présentés par ce type de moteurs. 

 

Structure de la thèse 

Cette thèse est articulée sur les parties suivantes : 

Le premier chapitre présente un aperçu général sur les moteurs à aimants permanents et à 

reluctance variable et sur leurs systèmes de détection de la position du rotor,  ainsi que  les 

différents types d’aimants permanents utilisés.  

Dans le deuxième chapitre, nous présentons une méthode  de dimensionnement d’un moteur à 

aimants permanents  basée sur un modèle analytique où les paramètres de la machine sont déduits 

à partir du calcul du champ magnétique. Par la suite,  un modèle numérique est utilisé pour le 

calcul du champ, où on a étudié deux types de méthodes : éléments finis et volumes finis.  

Dans le troisième chapitre, nous présentons une méthode  analytique de dimensionnement d’un 

moteur à reluctance variable basée sur l’étude des inductances et des permeances. 

Le quatrième chapitre est consacré à l’étude des différentes stratégies de commande d’un moteur 

à aimants permanents avec l’introduction d’un modèle de minimisation des pertes. 

Dans le dernier chapitre,  nous présentons une stratégie de commande directe du couple d’un 

moteur   à reluctance variable et aussi un modèle d’optimisation des pertes. 

Une application d’un moteur à aimants permanents dans un système solaire de pompage d'eau est 

illustrée dans l’annexe.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 



INTRODUCTION GENERALE  

 

5 
 

REFERENCE 

 

[1] C. C. Chan, K. T. Chan and J. Z. Jiang “ Novel Permanent Magnet Motor Drives for Electric 
Vehicles “ IEEE Transaction on industriel Electronics Vol 43. No 2  Avril 1996. 

[2] I. Boldea, L. Tutelea and C. I. Pitic “ PM-Assisted Reluctance Synchronous Motor/generator 
(PM-RSM) for mild Hybrid Vehicles : Electromagnetic Design” IEEE Transaction on 
Industry Application; Vol 40. No 2. March 2004. 

[3] T. J. E. MILLER "Brushless Permanent-Magnet and Reluctance Motor Drives"                
Oxford Science publications 1993 

[4] J. R. Hendershot and T. J. E Miller “Design of Brushless Permanent Magnet Motors “ Oxford 
Science Publications  1994. 

[5] S. V. Zadeh “ Variable Flux Control of permanent Magnet Synchronous Motor Drives for 
Constant Torque Operation” IEEE Transaction on Power Electronics; Vol 16, NO 4, JULY 
2001. 

[6] S. V. Zadeh and A. R. Ghassemi “ Design optimisation of permanent Magnet Synchronous 
Motor for high torque capability and low magnet volume” Electric Power Systems  
ELSEVEIR 2005. 

[7] M. A. Rahman and P. Zhou “ Analysis of Brushless Permanent Magnet Synchronous Motor” 
IEEE, Transaction on Industry Electronics; Vol 43 No 2 April 1996. 

[8] T.J. Miler, M. Poescu, C. Cossar and M. McGilp “ Performance Estimation of Interior 
permanent Magnet Brushless Motors Using the voltage Driven Flux MMf Diagram” IEEE, 
Transactions on Magnetic, Vol. 42, No 7, July 2006. 

[9] M. Moallem and C.M. Ong “Predicting the steady-State Performance of a Switched 
Reluctance Machine” Transaction on Industry Application Vol. 27 N° 6 Nov 1991. 

[10] Y. Lu.  “Instantaneous Torque Control of Switched Reluctance Motors”. Thesis Master of 
science Degree August 2002. 

[11] Y. AMARA «  Contribution à la conception et à la commande des machines synchrones à 
double excitation. Application au véhicule hybride ». Thèse de Doctorat de L’Université 
PARIS XI 2001 

[12] N. Boules “Two dimensional field analysis of cylindrical machines with permanent magnet 
excitation” IEEE, Transaction on Industry applications, vol. IA-20, pp. 1267-1277, Sep./Oct. 

[13] Z. Q. Zhu and D. Howe “Instantaneous magnetic field distribution in Brushless Permanent 
Magnet DC motors, Part I: open-circuit field” IEEE, Transactions on Magnetic, Vol. 29, pp. 
124-134, January 1993. 

[14] K. F. Rasmussen “Analytical Prediction of Magnetic Field from Surface Mounted 
Permanent Magnet Motor” In Proc. Int. Electrical Machines and Drives Conference. Seattle, 
WA, 1999, pp. 34-36. 

[15] B. Laporte, R. Ibtiouene and M.Chabane, "Recherche de performances optimales pour   une 
machine synchrone à aimants insérés par une méthode intégrale mettant en jeu une solution 
analytique". Journal of Physic III France 2, 1992. 

[16] B. Laporte and C. berenger “Permanent magnet synchronous machines owning windings in 
the airgap” International Conference on Electrical machines 1988. 

[17] A. B. Proca A. keyhani and A. Antably “Analytical Model for Permanent magnet Motors  
with Surface Mounted Magnets” In proceeding of: Electric Machines and Drives, IEMD '99.  



INTRODUCTION GENERALE  

 

6 
 

 [18] Z. Q. Zhu,  D. Howe, and C. C. Chan, “ Improved Analytical Model for Predicting the 
Magnetic Field Distribution in Brushless Permanent-Magnet Machines “IEEE Transaction on 
Mag,etics, VOL. 38, NO. 1, January 2002 

[19] P. A. Bogdan, A. Keyhani, A. EL-Antably, W. Lu and M. Dai, “ Analytical Model for 
Permanent Magnet Motors With Surface Mounted Magnets” IEEE, Transactions on Energy 
Conversion, Vol. 18, NO-3, pp. 386-391, September 2003. 

[20] X. Wang, Q. Li, S. Wang and Q. Li “ Analytical calculation of Air-gap Magnetic Field 
Distribution and Instantaneous Characteristics of Brushless DC Motors” IEEE Transaction on 
Energy Conversion; Vol 18 No 3 Sep 2003. 

[21] D. Zarko, D. Ban and T.  A. Lipo “Analytical Calculation of Magnetic Field Distribution in 
the Slotted Air Gap of a Surface Permanent magnet Motor Using Complex Relative Air Gap 
Permeance” IEEE Transaction on Magnetics; Vol 42 No 7 July 2006. 

[22] M. Propescu, D. M. Ionel, T. J. Miler, S. J. dellinger and M. I. McGilp “ Improved finite 
element computations of torque in brushless permanent magnet  motors” IEE Proc Electr 
Power Appl; Vol 152 No 2 March 2005. 

[23] K. Koibuchi and K. Sawa “A basic study for optimal Design of switched reluctance motor 
by finite element method” IEEE Transaction on Magnetics; Vol 33 No 2 March 1997. 

[24] C. Schlensok, M. Herranz and K. hameyer “Combined Numerical and Analytical Method for 
geometry Optimisation of a PM Motor” IEEE Transaction on Magnetics; Vol 42 No 4 April 
2006. 

[25] F. I. Al-Naemi and A. J. Moses “ FEM modelling of rotor losses in PM Motors” Journal of 
Magnetism and Magnetic Materials 2006. 

[26] Y. S. Chen, Z. Q. Zhu and D. Howe “ Slotless Brushless Permanent Magnet Machines : 
Influence of Design Parameters” IEEE Transaction on Energy Conversion Vol 14 No 3 Sep 
1999. 

[27] Y. S. Chen, Z. Q. Zhu and D. Howe “Optimisation of Slotless Brushless Permanent Magnet 
Machines” IEEE Transaction on Energy Conversion 1997. 

[28] T. Kosaka, N. Mtsui, T. Shikayama and R. Oguro “ Drive Characteristic of Slotless PM 
Motor “Industry Applications Conference, 1999. Thirty-Fourth IAS Annual Meeting. 
Conference Record of the 1999 IEEE pp: 894 - 899 vol.2. 

[29] Nicola Bianchi, Silverio Bolognani and Fabio Luise “ High Speed Drive Using a Slotless 
PM Motor” IEEE Power Electronics Conference. Germany 2004. 

[30] R. Masaki, S. Kaneko, M. Hombu, T. Sawada and S. Yoshihara “ Development of a Position 
Sensorless Control System on an Electric vehicle Driven by a Permanent Magnet 
Synchronous Motor”  PCC OSAKA JAPAN IEEE 2002. 

[31] B. Tounsi « Etude comparative de groupes électrogènes embarqués à large gamme de vitesse 
variable associant machines à aimants permanents et conversion statique »  Thèse de Doctorat 
de L’I.N.P.Toulouse 2006. 

[32] D. P. Kothari, M. Kolhe, J.C. Joshi and K. Agbossou «  Performance of Directly Coupled 
Photovoltaic Water Pumping System » CCECE, Montréal Mai 2003 IEEE. 

[33] M. Kolhe, S. Kolhe and J.C. Joshi “Determination of magnetic Field constant of DC 
permanent magnet motor powered by photovoltaic for maximum mechanical energy output “ 
Renewable Energy 21 (2000) 563-571. 

[34] H. Vasquez and J. K. Parker “A new simplified mathematical model for a switched 
reluctance motor in a variable speed pumping application” Mechatronics 14 (2004) . 



INTRODUCTION GENERALE  

 

7 
 

[35] P. Guglielmi, M. Pastorelli, G. Pellegrino and A. Vagati “ Position Sensorless Control Of 
Permanent magnet Assisted Synchronous Reluctance Motor” Transaction on Industry 
Application; Vol 40. No 2. March 2004 

[36]   Z. Song, C. Jiang and X. Wei “ Sensorless control of surface permanent magnet 
synchronous motor using a new method”  Energy conversion and management. ELSEVEIR 
2006. 

[37] H. Ghassemi and S. V. zadeh “ A very fast direct torque control for interior permanent 
magnet synchronous motors start up” Energy Conversion and management  ELSEVEIR 
2005. 

[38] Y. Liu,  Z. Q. Zhu  and D. Howe “Direct Torque Control of Brushless DC Drives With 
Reduced Torque Ripple” Transaction on Industry Application; Vol 41. No 2. March 2004. 

[39] R. Shi, H. A. Toliyat and A. Antably “ A DSP Based Direct Torque Control of five phase 
Synchronous Reluctance Motor” Applied Power Electronics Conference and Exposition, 
2001. APEC 2001. Sixteenth Annual IEEE Volume: 2  pp 1077-1082. 

[40] M. Nasireddine, M. A. Abida and M. A. Rahmane “Real Time Performance Evaluation of a 
Genetic Algorithm Based Fuzzy Logic Controller for IPM Motor Drives”; Transaction on 
Industry Application; Vol 41. No 1. January/February 2005. 

 

 

 



CHAPITRE I         ETUDE GENERALE DES MOTEURS BLDCM ET MRV  

 

8 
 

Chapitre I 

ETUDE GENERALE DES MOTEURS A AIMANTS PERMANENTS 

 (BLDCM) ET A RELUCTANCE VARIABLE (MRV) 

 

I-1 Introduction 

 De nombreux processus industriels modernes nécessitent l'emploi des servomoteurs 

électriques, comme par exemple les techniques de positionnement qui interviennent en 

fabrication, montage ou exploitation des pièces mécaniques (usinage, assemblage,...). Jusqu'à ce 

jour pour la réalisation de ces servomoteurs, on a le plus souvent fait appel à des machines à 

courant continu à collecteur mécanique spécialement conçues pour ce genre d'application. 

Les progrès réalisés ces vingt dernières années dans le domaine des matériaux magnétiques ainsi 

que dans celui des dispositifs électroniques d'alimentation ont ouvert de nouvelles voies 

d'investigation dans la conception des machines électriques. Les convertisseurs statiques  ont  

permis l'utilisation des moteurs synchrones dans beaucoup d'applications , tandis que la mise au 

point d'aimants permanents de grande qualité, et de matériaux doux à faibles pertes, a abouti à la 

conception de machines très performantes, et aussi la possibilité de remplacer les moteurs à 

courant continu classiques par des moteurs possédant des caractéristiques similaires (excitation 

par des aimants permanents et élimination du système balais-collecteur). Ce dernier est remplacé 

par un commutateur électronique, ce qui réduit considérablement les problèmes de maintenance. 

La machine à reluctance variable est aussi présentée comme une alternative aux structures 

classiques asynchrone ou synchrone, éventuellement hybrides pour des applications qui exigent 

des vitesses é1evées et de hautes performances, dans une gamme de puissance assez étendue. 

 

I-2 Généralités sur les machines à aimants permanents  

 L'utilisation des aimants permanents pour l'excitation des machines à courant continu 

trouve de nombreuses applications dans des domaines variés, tel que la robotique. L'association 

des convertisseurs électroniques à ce type de machines, qui remplace la commutation mécanique, 

a permis d'augmenter leurs champs d'applications industrielles. Parmi les avantages que 

présentent ce type de machines on peut citer [1-4]: 

• La réduction de la taille et du poids de la machine (Encombrement réduit); 

• La grande fiabilité (exp : très bon contrôle de la vitesse, longue durée de vie); 
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• La suppression du système Balais-Collecteur, ce qui réduit considérablement les 

problèmes liés à la maintenance. 

Une bonne utilisation des machines nécessite une optimisation de l’aimant ainsi qu’un bon choix 

du type d’aimant permanent. 

 

I-2-1 Différents types de machines à Aimants Permanents 

Le développement des aimants permanents a permis d'envisager plusieurs structures soit 

au niveau du stator, soit au niveau du rotor. La raison principale de cette diversité est que les 

utilisateurs ont tous des besoins spécifiques. Par exemple, pour la conception d’un servomoteur, 

l’inertie devra être la plus faible possible, afin de permettre une accélération et une décélération 

très rapides [1-6]. Il sera donc préférable d’utiliser un moteur à rotor intérieur avec des aimants à 

hautes énergies. Tandis que, pour une application où la vitesse doit rester  constante, un moteur à 

rotor extérieur est préférable. Trois grandes familles existent, les moteurs à rotor intérieur, à rotor 

extérieur et à entrefer axial. Ces familles se décomposent, elles mêmes, en deux groupes: les 

machines à forme d’onde sinusoïdale et les machines à forme d’onde trapézoïdale. 

I-2-1-1 Moteur à rotor intérieur 

La figure (I-1-a) montre un exemple de moteur à rotor intérieur. Le rotor est constitué 

d’aimants assemblés sur une douille magnétique. Le stator est similaire à celui des machines 

triphasées à induction. 

L’avantage majeur de cette structure est le rapport élevé couple/vitesse, mais il faut être en 

mesure de maintenir les aimants même à vitesse élevée.  

I-2-1-2 Moteur à rotor extérieur 

La figure (I-1-b) présente la section d’un moteur à rotor extérieur. Les tôles utilisées au 

stator ressemblent à celles de l’induit de la machine à courant continu avec balais. Ce type de 

stator est simple à bobiner, car le fil se bobine directement sur le stator section par section. Le 

rotor est constitué d’aimants permanents montés dans une cloche magnétique permettant la 

continuité du champ [1,7]. Cette structure est fréquemment utilisée dans les applications de 

ventilations à cause de son faible coût et sa facilité de fabrication.  

I-2-1-3 Moteur à entrefer axial 

Dans certaines applications à encombrement réduit, des machines à entrefer axial ont fait 

leur apparition (moteur de disque dur d’ordinateur, tables tournantes, ventilateur) [1-8]. Les 

aimants sont montés sur un disque magnétique mobile. Les bobines sont fixées, en général, sur le 
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circuit imprimé avec les composants électroniques. Sous le circuit une plaque métallique permet 

au champ de se refermer. La figure (I-1-c), représente une coupe d’un moteur à entrefer axial. 

Ces machines ont, en général, un grand nombre de pôles et fonctionnent à basse vitesse 

(inférieure à 1000tr/min) afin d’éviter un échauffement excessif dû aux courants de Foucault. 

Les avantages du moteur à aimants permanents et à entrefer axial sont : 

- Le faible coût ; 

- La forme plate ; 

- L’absence du couple réluctant à faible vitesse.  

 
       a- à rotor interne        b- à rotor externe  c- à entrefer axial 

Figure (I-1) : Moteurs à aimants permanents 

 

I-2-2 Différents types de rotors d’un moteur à aimants permanents. 

Nous pouvons distinguer les différents types de machines synchrones à aimants 

permanents principalement par la structure de leur rotor :  

- Les machines sans pièces polaires comportent un rotor dont les aimants sont disposés 

directement contre la culasse magnétique tournante. Dans une structure à rotor interne, les 

aimants doivent être tenus par une frette et protégés de la corrosion. L’avantage de cette structure  

réside dans sa simplicité de réalisation, et aussi de la faible inductance de l’induit (pas d’effet de 

saillance). 

- Les machines à pièces polaires permettent d’obtenir un couple massique supérieur à celui 

obtenu par des machines sans pièces polaires, même avec des aimants permanents moins 

performants. Cependant, la variation de la réluctance provenant de l’anisotropie du rotor 

contribue aussi à la production d’ondulations du couple. Du point de vue structurel, l'effet de 

saillance est dû aux pièces polaires collées aux aimants, ou à la disposition de ces derniers au 

rotor (aimants enterrés). C’est pourquoi, en vue d’une commande permettant de réduire les 
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ondulations de couple de façon active, sans avoir à prendre en compte l’effet de saillance et 

d’éventuels courants induits au rotor, il est préférable de choisir une structure sans pièces polaires 

à aimants permanents montés en surface.  

Il faut aussi tenir compte des contraintes de réalisation (rotor intérieur ou extérieur) et des 

caractéristiques des aimants.  

 

I-2-3 Généralités sur les machines à enroulements dans l'entrefer 

  La disponibilité sur le marché de nouveaux aimants permanents à base de terres rares à 

haute énergie (Cobalt, Neodyme-fer-Bore) a donnée la possibilité d'étudier d'autres structures de 

moteurs à aimants permanents, tels que les moteurs à  stator sans  encoches, c'est-à-dire à 

enroulement dans l'entrefer.  L'emploi des aimants à aimantation élevée dans une structure 

classique permet d'avoir une induction importante dans l'entrefer, ceci favorise une augmentation 

du couple, mais si ce flux est associé au flux de la réaction d'induit (en charge), il peut saturer les 

dents. Pour éviter ce problème (diminution des inductances de fuites et minimisation des 

ondulations du couple), il  faut envisager l'élimination des dents, donc un moteur à enroulements 

dans l'entrefer (stator sans encoches, figure (I-3)). 

 Les premières applications des moteurs sans encoches remontent aux années 70 en URSS 

(moteurs à courant continu destinés à la traction) [9,10]. Ces dernières années, plusieurs études 

expérimentales ont été entamées dans des laboratoires de recherches pour trouver les meilleures 

caractéristiques possibles de ce type de moteurs (couple, puissance, rendement et prix) [11,12].  

 La réalisation de ces moteurs est simple par rapport aux moteurs à stator encoché, les 

bobines de l'enroulement sont préformées puis enrobées dans un manchon cylindrique par 

coulage d'un matériau du type résine epoxy, le manchon est ensuite glissé dans l'armature du 

stator et collé à cette dernière [1,9,10]. 

      
                      a- Rotor sans pièces polaires                                    b- Rotor avec pièces polaires 

Figure (I-2) : Quelques configurations des rotors des machines à aimants permanents 
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Figure (I-3) : Prototype d'un moteur sans encoches 

 

I-3 Présentation d’un BLDCM 

 Un moteur à courant continu à aimants permanents sans Balais est un moteur à courant 

continu excité par des aimants et dépourvu du système Balais-Collecteur, la fonction de ce 

dernier a été remplacée par un système de commutation électronique. Ces moteurs sont 

semblables aux moteurs synchrones à aimants permanents à la différence qu'ils contiennent dans 

leurs gabarits des systèmes de détection de la position du rotor ; on peut dire que c'est un moteur 

synchrone à aimants permanents autopiloté. 

Un BLDCM est composé des éléments suivants : 

    a- Moteur: il est constitué d'un rotor à aimants permanents montés en paire de pôles                        

et d’un stator à armature lisse (sans encoches)  qui loge un enroulement polyphasé. De 

l'interaction des champs magnétiques dus aux courants et aux aimants permanents résulte un 

couple électromagnétique qui fait tourner le rotor de cette machine. 

   b- Système de détection : sa fonction est de détecter la position du rotor (localiser le champ 

magnétique) pour permettre la commutation des courants de phases de l'enroulement dans un bon 

sens et au bon moment. Cette tâche est assurée par un détecteur de position qui peut être un 

élément à effet Hall [13] (capteur optoélectronique où magnétique).  

  c- Système de commutation : composé d'un convertisseur électronique (constitué généralement 

par des transistors), son rôle et de commuter les courants statoriques traversant les phases de 

l'enroulement en tenant compte de la position du rotor donnée par le capteur. Les transistors du 

convertisseur sont contrôlés par un circuit de commande en utilisant souvent la technique MLI 

(modulation par largeur d'impulsion). 
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I-4 Etude des Aimants Permanents 

 Les performances de plus en plus élevées et les avantages que présentent les aimants 

permanents font de ces derniers des éléments de base dans l'industrie moderne. Leurs utilisations 

dans les machines électriques sont de plus en plus fréquentes. Cependant, les performances des 

machines utilisant des aimants permanents dépendent des propriétés magnétiques de ceux-ci. Les 

critères du choix de l'aimant sont à la fois  techniques et économiques. 

 

I-4-1 Propriétés générales 

 Un aimant permanent et un corps ferromagnétique qui une fois aimanté conserve un 

certain état magnétique et fournit à l'espace qui l'environne un flux magnétique continu. 

 L'aimant permanent est caractérisé par son cycle d'hystérésis B(H), et plus 

particulièrement la portion ( B>0, H<0 ) de sa courbe de désaimantation (Figure (I-4)). Cette 

courbe est caractérisée par :  

- l’induction rémanente Br , c’est-à-dire l’induction résiduelle en circuit fermé ;  

- le champ coercitif de l’induction H
cB 

qui est le champ démagnétisant annulant l’induction, plus 

sa valeur est élevée et plus l’aimant est stable ;  

- le produit d’énergie volumique (BH )
max 

;  

- les valeurs H
m 

et B
m 

du point de fonctionnement optimal M correspondant à (BH )
max 

qui est 

inversement proportionnelle au volume de l’aimant. Donc pour un entrefer donné, le volume de 

l’aimant est d’autant plus faible que l’énergie spécifique est élevée ; 

- La perméabilité de recule μrec correspondant à la pente de la courbe B=f(H) au point Br.  

Pour les aimants, couramment utilisés dans les moteurs, la caractéristique principale est linéaire. 

Celle-ci est donc confondue avec les droites de recul. 

A partir des critères qui diffèrent un aimant d’un autre, on peut faire un choix adéquat de l'aimant 

à utiliser dans la machine suivant un cahier de charges donné. Généralement, l'aimant le plus 

convenable est caractérisé par un cycle d'hystérésis suffisamment large de sorte qu'il conserve 

son aimantation même en présence d'un champ démagnétisant et présente une possibilité 

d'acquérir dans un champ d'excitation convenable une aimantation de l'ordre du Tesla, c'est à dire 

que l'aimant possède une aimantation et un champ coercitif très élevés. D'autres facteurs entrent 

aussi dans le choix de l'aimant,  tels que son coût et son comportement thermique. 
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Lorsqu’on utilise des aimants, il faut prendre garde à ne pas les démagnétiser. Si un champ 

externe trop intense est appliqué à l’aimant, il y a risque de désaimantation. Il faut toujours rester 

dans la partie linéaire de la courbe principale, afin de garder les performances optimales de 

l’aimant [14,15].  

 
Figure (I-4) : Courbe de désaimantation d'un aimant. 

 

I-4-2 Différents types d'aimants 

 Actuellement les types d'aimants permanents qu'on trouve sur le marché sont : les 

Alnicos, les Ferrites et ceux à base de terres rares. La Figure (I-5) illustre la courbe d'hystérésis 

de ces trois types [10-12]. 

a- Aimants Alnico : Ce sont les premiers aimants qui furent exploités et qui ont presque 55 ans 

d'existence [4]. Ils sont caractérisés par une forte aimantation et un faible champ coercitif. Les 

AlNiCo sont des alliages à base de fer, d’aluminium et de nickel, avec des additions de cobalt, 

cuivre ou de titane. Ils peuvent être isotropes ou anisotropes.  

Pour les isotropes Br ≈ 0.7 T, H
cJ 

de 50 à 80 A/m et (BH)
max 

de 12 à 18 Kj/m
3
. 

b- Aimants Ferrites : Les ferrites sont des composés d’oxyde de fer, de baryum et de strontium. 

Ils sont obtenus par frittage et peuvent être isotropes ou anisotropes. Suivant la composition et le 

mode de fabrication, on obtient les propriétés suivantes : Br de 0.2 à 0.4 T, H
cJ 

de 140 à 300 A/m 

et (BH)
max 

de 10 à 40 Kj/m
3
. Ces aimants possèdent des performances modestes mais ils se sont 

imposés dans de très nombreuses applications en raison de leur faible prix de revient et d’une 

rigidité magnétique élevée permettant de les utiliser dans les machines. En raison de la faible 

valeur d’aimantation rémanente, il faut cependant recourir à des structures complexes de 

machines, à concentration de flux, pour atteindre des couples massiques et volumiques élevés.  



CHAPITRE I         ETUDE GENERALE DES MOTEURS BLDCM ET MRV  

 

15 
 

c- Aimants à base de Terres-Rares [16,17]: Apparus depuis plus d’une vingtaine d'années, ils 

connaissent une large application dans l'industrie suite à leurs avantages par rapport aux autres 

aimants. Ils sont capables de produire une énergie emmagasinée très élevée, une induction 

rémanente de l'ordre du Tesla et un champ coercitif fort. Pour cela ils sont les seuls matériaux 

magnétiques qui répondent aux conditions citées auparavant. 

Deux grandes familles d'aimants à base de terres rares existent : 

- Les aimants samarium-cobalt:  

• Les aimants de type 1-5 (SmCo5) qui sont simple à fabriquer, se forment à haute 

température puisqu'ils sont métastables à température ambiante, et ils tendent à se 

décomposer spontanément au refroidissement. On évite cette décomposition en effectuant 

une trempe à partir d'une température supérieure à 575 °C. Ce type d'aimant peut être 

utilisé jusqu'à environ 250°C et possède une bonne stabilité thermique. 

• Les aimants de type 2-17 (Sm2Co17) moins coûteux et présentent une rémanence 

supérieure à celle des premiers. Ils sont utilisables jusqu'à une température de l'ordre de 

350 °C. Les aimants modernes de ce type contiennent de nombreux composés d'addition 

comme le fer, le cuivre et le zirconium. 

- Les aimants fer-néodyme-bore: le matériau de base est constitué par le composé ternaire 

Nd2Fe14B. Ils possèdent une aimantation rémanente très élevée mais leur température de curie 

limite leurs performances. Les derniers travaux de recherches portent sur des additions 

convenables de cobalt et d'aluminium qui permettraient d'amener la température de curie au 

voisinage de 490°C. 

1.2

B(T)

0.9

0.6

0.3

0
-Hc(100.k.A/m)

a           b           d

c

a-fer-néodym-bore
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c-ferrite
d-alnico

12345678  
Figure (I-5) : Courbe B(H) des différents aimants permanents 
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Il faut souligner que les aimants permanents utilisés dans les machines électriques présentent une 

très grande rigidité magnétique (associée à une perméabilité magnétique dynamique proche de la 

perméabilité de l’air : μ
0 

) qui garantit une grande résistance à la désaimantation nécessaire pour 

les fonctionnements démagnétisants dans les machines.  

Au regard des propriétés générales des différents aimants, les aimants permanents NdFeB 

présentent les  meilleurs performances (forte induction rémanente et un grand champ coercitif, 

donc, une importante énergie de stockage) par rapport aux autres aimants comme le montre le 

tableau (I-1). Cependant, pour un cahier des charges moins contraint en termes d’ondulations de 

couple, l’utilisation de ferrites avec un moteur à concentration de flux paraît être une alternative 

intéressante.  

Les aimants permanents apportent au circuit  un certain nombre d'avantages :  

        - Il est plus facile de maintenir un champ à peu près constant avec un aimant qu'avec du 

courant qu'il faut réguler ; 

         - A flux magnétique égale, le volume d'occupation est plus faible que celui d'une bobine; 

         - Absence totale de source d'énergie externe. 

 

Propriétés Unités Alnico Ferrite Sm-Co Nd-Fe-B 
Champ rémanent Br Tesla 0.6 - 1.35 0.35 - 0.43 0.7 -1.05 1.0 - 1.3 

Champ coercitif Hc KA/m 200 - 600 600 - 1700 1600 - 4000 2000 - 3000 

Perméabilité relative  1.9 - 7 1.05– 1.15 1.02 – 1.07 1.04 – 1.1 

(BH)max KJ/m3 20 - 100 24 - 36 140 – 220 180 - 320 

Résistivité μΩcm 47 > 104 86 150 

Cœfficient de 

température Br 
%/°C -0.01 à -0.02 -0.2 -0.045 à 0.05 -0.08 à -0.15 

Cœfficient de 

température 
10-6/°C 11.3 13 9 3.4 

Température maximum 

de fonctionnement 
°C 500 - 550 250 250 - 350 80 - 200 

Densité Kg/m3 7300 4900 8200 7400 

Point de curie °C 850 450 700 - 800 310 - 350 

 

Tableau (I-1) Propriétés magnétiques des différents aimants [9,12,13] 
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I-5 Modèle d’un aimant permanent 

 Un aimant permanent est représenté par un schéma équivalent (Figure (I-6)), il est 

modélisé par sa F.m.m interne E0 en série avec sa réluctance interne Ra. L’effet de fuite latérale 

est traduit par une réluctance Rf correspondante [1, 7, 15,18], voir annexe 1. 

Va

Ra

φa

Rf

φ

φ

f

uE0

 
Figure (I-6) : Schéma équivalent d'un aimant permanent 

 

I-6 Généralités sur les machines à réluctance variable  

L’effet de la reluctance variable est présent dans presque toute machine électrique, à cause 

de l’existence d’encoches portant les conducteurs. Cet effet est souvent un phénomène parasite 

par rapport au fonctionnement principal, mais dans les M.R.V, il joue un rôle fondamental. La 

variation de la réluctance avec la position mécanique de la pièce mobile est mise à profit pour 

transformer dans les MRV une puissance électrique en puissance mécanique et vis versa. 

Les MRV sont connus depuis quelques années, mais ils ont trouvé un grand intérêt 

seulement ces vingt dernières années en association avec des alimentations électroniques de 

puissance pour de petits appareillages (par exemple moteur Pas à Pas) [18, 19,20]. L’emploi des 

MRV est envisagé actuellement pour des entraînements à grande vitesse de rotation (Moteur à 

rotor massif) ou au contraire pour des entraînements lents à couple élevé (machine vernier).  

La machine à réluctance variable souffre du même problème que la machine asynchrone, la 

magnétisation du fer, nécessite l’apport de puissance réactive, ce qui dégrade le facteur de 

puissance [19, 21,22]. 

Les avantages que présentent les MRV [21, 23, 24]: 

- Fabrication simple ; 

-    Machine robuste ; 

-    Possibilité de fonctionner sur une large plage de vitesse ; 
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-   Bon rapport couple/masse ; 

-   Bon coefficient de bobinage. 

Leurs inconvénients sont :  

     -   Mauvais facteur de puissance ; 

     -   Electronique de commande assez compliquée (nécessité d’un capteur de position) ; 

     -   Présence non négligeable de bruit et de vibrations ; 

     -   Surdimensionnement de l’alimentation. 

Par ailleurs, la nature pulsatoire du couple et le bruit acoustique constituent les inconvénients 

principaux des MRV. Des travaux de recherches sont menés en vue d’y remédier  [18, 19]. 

  

I-6-1 Principe général de la réluctance variable  

       Un système de conversion électromécanique à réluctance variable comprend sous sa forme 

simple un circuit magnétique fixe, une pièce ferromagnétique mobile autour d’un axe et une 

source de forces magnétomotrice correspondant soit à des courants soit à des aimants permanents 

et des encochements fixes. La figure (1-7) schématise le modèle de base de la MRV. La position 

de la partie tournante est repérée par rapport à celle de la partie fixe par un angle θ .       

  

                                                                                                                                         
Figure (1-7) : Circuit magnétique à                     Figure (I-8) :  Flux en fonction de la f.m.m           

réluctance variable                             pour  diverses positions 

 

  Lorsque l’enroulement de N spires est parcouru par un courant i, le flux à travers le circuit 

magnétique pour une position donnée θ , dépend de la f.m.m appliquée et de la reluctance totale 

de ce circuit. 

PNiiN ..
=

ℜ
=φ            (I-1) 

Ni 

φ(θ2) 

φ(θ1) 

φ

NI 

θψ

N

i  

V
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Où  
ℜ

=
1P    est la perméance du circuit. Cette perméance varie avec la modification de la 

géométrie du système en fonction de la position angulaire θ  qui engendre une variation de la 

perméance, donc une variation de l’énergie magnétique associée. Donc, il existe un effort qui 

s’exerce sur la pièce mobile. 

Compte tenu des symétries, présentées par la partie tournante, le maximum et minimum du flux 

et de la perméance correspondent respectivement à θ 1=0 ou π et θ 2= ±π/2.                   La figure 

(I-8) présente les deux courbes de la variation du flux en fonction de la f.m.m. Par conséquent la 

courbe relative à une position quelconque se situe entre les deux extrêmes [21, 25,26]. 

 

1-6-2 Création de l’effet moteur 

Contrairement aux moteurs où les conducteurs se déplacent dans un champ magnétique et 

dont l’effet moteur est régi par la loi de Laplace : 

BldiFd Λ= .           (I-2) 

Les moteurs à réluctance variable appartiennent à la famille des moteurs dont les conducteurs ne 

se trouvent pas dans la zone de l’entrefer. L’effet moteur résulte dans ce cas de la variation 

d’énergie magnétique qui est associée au déplacement. 

En procédant à un bilan des énergies mises en jeu, on trouve l’expression analytique de la 

conversion de l’énergie électromagnétique en énergie mécanique, qui peut se présenter sous la 

forme suivante : 

i
d
dLiW t ...

2
1

θ
=          (I-3) 

En se basant sur cette dernière relation, un système reluctant est caractérisé par les propriétés 

suivantes: 

• Le couple est proportionnel au carré du courant; le système n’est donc pas linéaire dans sa 

conversion électromécanique ; 

• La variation d’inductance doit être la plus grande possible afin d’obtenir un couple important; 

Il faut donc recourir à des circuits ferromagnétiques présentant une grande perméabilité, et à une 

géométrie des zones d’entrefer assurant une modulation importante des perméances [21]. 
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I-6-3 Fonctionnement de la MRV. 

 On peut obtenir une structure typique à rotation permanente d’un moteur à reluctance 

variable en élaborant une  structure polyphasée sur la base de la structure  de la figure (I-7)  en 

dentant la partie fixe (stator) et la partie mobile (rotor). La figure (I-9) présente une structure 

typique d’un MRV possédant 6 pôles dans le stator et 4 pôles dans le rotor. Généralement, le 

stator et le rotor présentent un grand nombre de dents identiques et régulièrement disposées. Le 

nombre de dents statoriques  Zs doit être comparable au nombre de dents rotoriques  Zr,  mais ils 

ne sont pas égaux. Les irrégularités locales de l’entrefer dues à l’effet combiné des dentures du 

rotor et du stator sont à l’origine du couple principal. 

 

 
Figure (I-9) : MRV de type 6/4 

 

En injectant un courant dans une phase, il résulte un couple qui tend à tourner le rotor dans une 

direction de façon à avoir toujours une inductance élevée. L’inductance dans ce type de moteur 

varie entre deux extrêmes ( Lmax et Lmin) comme le montre la figure (I-10) (Voir annexe 2). En 

excitant les phases statoriques dans des séquences bien déterminées avec un contrôle du champ 

magnétique, on peut contrôler le mouvement du rotor [26-28]. 
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Figure (I-10) : Variation de l’inductance d’une phase en  

    fonction de la position du rotor 

 

I-6-4 Classification des structures MRV 

 Les structures  MRV sont très variées. On peut distinguer deux types : 

- Les machines à double denture où le rotor et le stator comportent des dents, figure (I-11). 

- Les machines à simple denture qui présentent un stator lisse dans lequel sont creusées des 

encoches destinées à loger les conducteurs figure (I-12). 

Ces deux types de machines peuvent êtres classées aussi en machines excitées et non excitées. 

L’excitation de la MRV est souvent réalisée par des aimants permanents et on l’appelle alors  «  

les moteurs hybrides ». 

 

 
Figure (I-11) : Quelques structures d’un MRV à double denture 
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Figure (I-12) : MRV à simple denture 

 

I-7 Conclusion 

 Les moteurs à courant continu à aimants permanents sans balais-collecteur ont trouvé un 
intérêt grandissant et un domaine très large d'application, spécialement en servomoteur suite à 
leurs avantages tel que le rendement élevé, la diminution du volume et de la maintenance.  
 La structure d'un moteur à enroulement dans l'entrefer offre une diminution des 
ondulations de couple et des inductances de fuites et permet d'éliminer les problèmes liés aux 
dents (saturation, pertes,...). 
 Les performances de ces moteurs dépendent largement de la nature des aimants 
permanents utilisés, ces derniers ont connu beaucoup de développement surtout ceux à base de 
terres rares qui présentent un meilleur rapport qualité-prix, à l'exception des aimants permanents 
NdFeB qui sont sensibles à la température (>350°C).  
 Actuellement l’utilisation des machines MRV est largement répandue grâce à certains 
avantages quels présentent à savoir, leurs simplicité de construction et leurs robustesse . 
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Chapitre II 
 

DIMENSIONNEMENT ET OPTIMISATION  DES MOTEURS 
 A AIMANTS PERMANENTS 

 
II-1 Introduction  
 

Le dimensionnement des machines électriques consiste à résoudre des équations 

mathématiques reliant deux types de paramètres : les paramètres descriptifs du système 

(grandeurs géométriques et constitutives) et les paramètres caractérisant le fonctionnement du 

système (par exemple la densité surfacique de courant). Il faut donc pouvoir évaluer 

quantitativement toutes les variables qui caractérisent le fonctionnement du moteur, et en 

particulier celles qui apparaissent dans le cahier des charges, en fonction des grandeurs 

descriptives du système.  

Le dimensionnement du moteur comporte généralement deux étapes principales :  

La première étape du dimensionnement consiste en un prédimensionnement sur la base d’un 

modèle analytique. Il s’agit des solutions symboliques exactes des équations physiques du 

moteur, en faisant au préalable des hypothèses simplificatrices sur la structure et les propriétés 

physiques de celui-ci.  

Les modèles analytiques présentent les avantages suivants [1-3] :  

- Ils sont rapides et permettent d’explorer au maximum l’espace des solutions dans un temps 

donné ;  

- Ils favorisent une grande variation de tous les paramètres du modèle dans les limites de validité 

des équations, ce qui permet, par exemple, de dimensionner des moteurs de puissances très 

différentes dont tous les paramètres varient dans de grandes proportions ;  

- Les équations symboliques contiennent un lien explicite entre tous les paramètres et les 

phénomènes physiques.  

Ils sont adaptés aux calculs des performances moyennes, mais peu adaptés aux calculs des 

phénomènes locaux. Ainsi, ils permettent difficilement de modéliser des phénomènes tels que le 

couple de détente ou les saturations magnétiques locales.  

La deuxième étape du dimensionnement fait appel aux modèles numériques. Les équations 

physiques de base du moteur sont résolues avec un faible niveau d’hypothèses en utilisant des 

algorithmes numériques lourds. La méthode des éléments finis et la méthode des différences 
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finies sont des exemples de méthodes numériques très utilisées, permettant la prise en compte des 

phénomènes électriques, magnétiques, mécaniques ou thermiques.  

Conformément à cette démarche, nous avons mis au point une procédure de prédimensionnement 

sur la base d’un modèle analytique dont l’objectif est d’obtenir, directement à partir d’un cahier 

de charges, un moteur physiquement cohérent. 

 

II - 2 Modèle analytique  

Ayant effectué les choix initiaux issus de l’analyse du cahier des charges et à partir des 

propriétés générales des différentes solutions, un module de dimensionnement basé sur un 

modèle analytique et des équations algébriques a été développé. A partir de l’expression du 

couple électromagnétique développé par l’interaction du flux des aimants et des courants et en 

considérant la loi de conservation du flux, il est possible de mettre en relation les grandeurs 

magnétiques et géométriques du moteur.  

Le modèle analytique développé en bidimensionnel  permet de déterminer le champ 

magnétique à partir du potentiel vecteur magnétique et des grandeurs externes de la machine.  

   

II-3 Rappel sur les équations du champ électromagnétique 
 
 Le fonctionnement de tout système électromagnétique est régi par les équations de 

Maxwell. Ces équations relient les cinq vecteurs JDEBH ,,,,  qui sont respectivement les 

champs, les inductions (magnétique et électrique) et la densité de courant. On peut écrire ces 

équations en trois groupes dont chacun exprime les propriétés des champs ou des matériaux. 

 
a) Equations du couplage électromagnétique : 

t
BEtor

∂
∂

−=              (II-1) 

t
DJHtor

∂
∂

+=          (II-2) 

    En électrotechnique, la variation temporelle de la densité de courant électrique peut être 

négligée ainsi que les courants de déplacement en dehors des condensateurs, ce qui fait: 

JHtor =            (II-3) 
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b) Equations de conservation du flux : 
div B =0           (II-4) 
div J =0           (II-5) 
div D =ρ           (II-6) 

 
c) Propriétés des matériaux: 
 On suppose que les matériaux sont isotropes et linéaires, leurs propriétés physiques se 
traduisent par : 

HB μ=            (II-7) 
     Ej σ=                             (II-8) 
où μ et σ sont des coefficients scalaires constants. 

 L'étude d'un système électromagnétique consiste à déterminer le type de problème à 

résoudre. Dans un problème de magnétostatique, les équations des champs électrique et 

magnétique sont découplées et on utilise les équations suivantes: 

        JHtor =                 (II-9) 
0=Bdiv                   (II-10) 

         )(0 MHB += μ             

(II-11) 
L'équation (II-9) entraîne l'existence d'un vecteur A  appelé potentiel vecteur magnétique, ou : 

ArotB =               (II-12) 
Des  relations (II-1) et (II-11), on peut exprimer le champ électrique par : 

     Φ+−= dagr
t
AE

∂
∂                                                        

Où Φ est le potentiel électrique, il est de nature électrostatique ou électrocinétique. En l'absence 

de ce dernier, le champ E  est induit uniquement par la variation du champ magnétique de sorte 

que: 

t
AE

∂
∂

−=               (II-13) 

Dans un milieu massif par exemple, il en résulte des courants induits, définit par leur densité: 

t
AEJ

∂
∂σσ −==               (II-14) 

Dans un milieu de perméabilité constante, le potentiel vecteur vérifie l'équation: 

  
t
AAtortor

∂
∂σμ−=)(          (II-15) 
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 Pour que le potentiel vecteur A  soit déterminé d'une manière unique, il est nécessaire de 
définir div A , que l'on prend en général égal à zéro. Ceci simplifie l'équation (II-15) à : 

           j
t
AA .μ

∂
∂σμ =−=Δ               (II-16) 

 Ce problème d'étude est vectoriel et doit être projeté sur les trois axes de coordonnées, ce 
qui pose quelques problèmes en 3D. Cependant en 2D, lorsque l'une des composantes de 
l'induction est nulle   (Bz=0), le potentiel vecteur est orthogonal au plan d'étude ([x, y] ou [r,θ]) et 
ne comporte qu'une seule composante Az  suivant l'axe de rotation de la machine. 
 
II-4 Structure de la machine étudiée. 
 
 Les figures (II-1-a et b) montrent une section de la structure du moteur à aimants 
permanents à étudier. Elles présentent des aimants permanents montés sur la surface d'un rotor 
lisse, et un  enroulement triphasé à simple couche contenant une bobine par phase et par pôle  
logé dans l'entrefer  ou bien dans des encoches. Les deux structures sont alimentées par un 
commutateur électronique qui délivre un courant de forme rectangulaire. 
 Les dimensions géométriques principales de la machine seront calculées et optimisées à 
partir d'un modèle analytique. 
 
  

   

θ=0θ=0δ

π/2Ρ
−π/2Ρ

Μ

                 

θ=0θ=0 δ

π/2Ρ
−π/2Ρ

Μ

                           
a : enroulement dans l'entrefer    b : à stator encoché  

 
Figure (II-1) : Structure d'un moteur à aimants permanents 
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II-5 Modèle d'étude 
 
 Le but de cette étude est d'optimiser les dimensions géométriques de ce moteur. Une étude 
tridimensionnelle étant très difficile, des hypothèses simplificatrices sont nécessaires [3-5] : 
   -  Le modèle d'étude est bidimensionnel (les effets d'extrémités sont négligés). 
   -  Les armatures  rotorique et statorique présentent une perméabilité infinie (sauf dans le cas de 
calcul de l'induction magnétique dans la culasse). 
   - Les aimants permanents utilisés présentent une aimantation rigide et une perméabilité        
voisine de celle de l'air.  
   Dans le domaine du rotor, on choisit comme axe origine (θ=0) l'axe Sud-Nord d'un aimant 
permanent et dans le domaine du stator, on choisit comme axe origine (θ'=0) l'axe de symétrie 
d'une bobine (où d'une encoche dans le cas d'un stator avec encoches) alimentée par les courants 
positifs figure (II-1). 
 Un point est repéré dans le domaine du rotor par θ et dans le domaine du stator par θ' tel 
que : 

             θ' = θ +δ                                                              (II-17) 
δ définit la position angulaire du rotor par rapport au stator, elle varie entre deux commutations et 
dans un fonctionnement autopiloté dans un intervalle de π/(3.p). 
 
II-5-1 Présentation des aimants  
 
 L'aimant est présenté selon le modèle ampérien [ 5-7], il possède une aimantation rigide 
M  qui signifie  qu'elle ne varie pas sous l'action des divers facteurs physiques    (température, 
pression, etc.), et ne varie pas en particulier sous l'action d'une induction magnétique extérieure. 
 L'aimantation M est de sens radial et varie en fonction de (1/r). Ce modèle permet de 
considérer que l'induction magnétique produite par les aimants est équivalente à celle produite 
par des courants de densité superficielle: 

 sj M n= Λ                                                                (II-18) 

située sur les flancs des aimants et dirigée suivant l'axe oz, et elle est égale en un point de  rayon r 
à : 
             Js = ± M(r) 

   = ± M. 
r
r
m

                                   pour θ=± θ0                                       (II-19) 

M est l'aimantation au niveau du rayon moyen rm= (r0+ri)/2 (Figure (II-2)). 
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Figure (II-2) : Densité équivalente de courant superficiel pour le calcul de Aa 

 
II-5-2 Représentation des enroulements 
 
 Dans cette étude, on suppose que les demi-bobines sont constituées suivant le même 
modèle. Chaque demi-bobine est constituée de Ns conducteurs occupant une surface S, et 
caractérisée par une densité de courant moyenne Jm correspondant au courant total NsI parcourant 
les Ns conducteurs. 
En réalité, le bobinage occupe  une surface égale à (Cf*S), où Cf est le coefficient de 
foisonnement du cuivre qui caractérise l'occupation des conducteurs par rapport à la surface 
totale. 
Dans certaines applications, comme par exemple la détermination du champ magnétique 
intérieure créé par les enroulements, nous devrons considérer la répartition réelle des fils dans les 
bobines. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



CHAPITRE II    DIMENSIONNEMENT ET OPTIMISATION DES MOTEURS A AIMANTS PERMANENTS 

 

31 
 

PARTIE  A 
Enroulement dans l'entrefer 

 
II-6 Calcul du potentiel vecteur et de l'induction magnétique 
 
 Dans cette partie, on calcule sous forme de série de Fourrier [8-10] les expressions des 
potentiels vecteurs dus aux aimants et aux courants, puis on détermine le potentiel vecteur au 
niveau de la culasse. Les expressions de l'induction magnétique se déduisent facilement à partir 
de ce dernier. 
 
II-6-1 Calcul du potentiel vecteur dû aux aimants 
 
 Le potentiel vecteur Aa admet les densités de courants superficielles Js comme sources, et 
il vérifie la condition     ∂Aa/∂n = 0 sur les différentes armatures [4, 9,11]. 
Aa possède deux composantes [6]: 
         Aa = Aao+Aai 
Aao est le potentiel vecteur influençant dû aux aimants. 
Aai est le potentiel vecteur influencé, il définit la réaction magnétique de l'armature et du fer (il 
est nul dans le cas de notre structure). 
 Le potentiel vecteur Aa est périodique et développable en série de Fourrier, il a comme 
expression [3, 11-13]: 

 
          (II-20) 
 

Pour le calcul de  Aa on considère deux zones (figure (II-3)): 
Zone (1): contenant les aimants (ri<r<r0) et vérifiant l'équation ΔAa +μoJs=0. 
Zone (2): au dessus des aimants (r0<r<ra) et vérifiant l'équation ΔAa=0. 

• Zone (1): 
Dans cette zone, les aimants permanents admettent une densité superficielle de courant, 
périodique et développable en série de Fourrier sous la forme [3, 5,11]: 

 ( , ) ( ).sin((2 1) )s k
k

J r J r k pθ θ= +∑      (II-21) 

Avec :    02

4. .( ) . .sin((2 1) )m
k

p M rJ r k p
r

θ
π

= +              (II-22)         

On a : 
         00 =+Δ sjA μ  

de sorte que : 

( , ) ( ).sin((2 1) )a a
k

A r A r k pθ θ= +∑
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         0)()12()(1)(
02

22

2

2
=+

+
−+ ka

aa jrA
r

pk
dr

rdA
rdr

rAd μ                                            (II-23) 

La solution homogène de cette équation est donnée par : 
         pkpk

ah rrrA )12(
2

)12(
1)( +−+ += αα                                                                                   (II-24) 

La solution particulière est : 

         0.
02

4( ) sin((2 1) )
.(2 1)

m
kap

M rA r d k p
p k

μ θ
π

= = +
+

                                                     (II-25) 

Donc, 
         k

pkpk
a drrrA ++= +−+ )12(

2
)12(

1)( αα                                                                            (II-26) 

En appliquant la condition aux limites   0=
= i

a

rrr
A

∂
∂ ,  on obtient: 
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i
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r
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r
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⎥
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⎤

⎢
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⎝
⎛+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=

++ )12()12(

2)( α                                                                   (II-27) 

 
• Zone (2): 

L'absence de l'aimant signifie que le potentiel vecteur Aa vérifie l'équation : 
         Δ Aa = 0 
D’où,  

         pkpk
a rrrA )12(

2
)12(

1)( +−+ += ββ                                                                                   (II-28) 

En appliquant la condition aux limites   0=
= arrr

Aa
∂

∂ , on obtient : 
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⎢
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⎣

⎡
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a
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2)( β                                                                        (II-29) 

 
θ=0θ=0

π/Ρ

r i r
r

zone(1)

zone(2)

o
a

 Figure (II-3) : Modèle d'étude de Aa                      Figure (II-4) : Modèle d'étude de Ac 
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Les constantes  2β  et 2α  sont déterminées  en fonction de dk à partir des conditions de  

continuités suivantes: 

r
rAa

∂
∂ )(   et Aa(r) continues pour r = r0. 

on trouve : 

         
))(12(

)12(
22 βα

ββ
++

+
=

ksh
kshdk                                                                                   (II-30) 

        
))(12(

)12(
22 βα

αα
++

+
−=

ksh
kshdk                                                                                 (II-31) 

 

avec, )log(   );log( 0

0 i

a

r
rp

r
rp == βα                                                                                                         

Finalement, le potentiel vecteur Aa dû aux aimants est : 
• Dans la région (1) : 
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(II-32) 

 
• Dans la région (2), on a: 
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          (II-33) 

 
II-6-2 Calcul du potentiel vecteur dû aux courants 
 
 Hors commutation, sous un pas polaire, on a deux tiers de l'enroulement alimentés    (deux 
bobines sur trois), si on alimente le moteur par des courants  en créneaux afin d’obtenir une 
forme trapézoïdale pour la fem. Mais dans le cas d’une forme sinusoïdale, les trois phases sont 
alimentées. On note NI les Ampères-tours répartis régulièrement sur chaque section d'une demi 
bobine, il en résulte un courant total de 6NI parcourant l'enroulement durant une période de 
commutation. 
 Le potentiel vecteur Ac dû aux courants est déterminé dans deux zones (figure-II-4): 
-Zone (1): contenant les bobines (ro<r<ra) et vérifiant l'équation ΔAc = μ0 j. 
-Zone (2): au dessous des bobines (ri<r<r0) et vérifiant l'équation Δ Ac = 0. 

Le potentiel Ac est périodique et développable en série de Fourrier comme suit : 
 ( , ) ( ).cos((2 1) )c c

k
A r A r k pθ θ= +∑     (II-34) 
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• Zone (1): 
L'enroulement est caractérisé par une densité de courant superficielle sur une surface S d'une 
demi-bobine égale à [14-16.]: 
 

     ∑=
k

sks jJ       (II-35) 

avec, bsk KNI
kS

j ).3.(
)12(

2
+

=
π

            (II-36) 

Kb est le coefficient de bobinage, égal à : 
         Kb= Kd.Ke 

         Kb = 

2
)12(

2
)12sin((

ε

ε

pk

pk

+

+
.

2
)12sin(

2
)12sin(

ϕ

ϕ

+

+

kq

qk
                                  (II-37) 

avec, 
 ϕ, angle mécanique entre deux bobines. 
 q, nombre de bobines par pôle et par phase. 
 ε, pas d'une bobine. 
Pour  ϕ =π / 3 et q=1 on a : ( ) ( ) εε pkpkKb 1212sin ++= , ainsi : 

).2.(
)12(

2 NI
kS

jsk +
=

π
 

2
)12(

2
)12sin(

ε

ε

pk

pk

+

+
                              (II-38) 

On résout l'équation suivante: 
                   sc jA 0μ=Δ  

de sorte que: 

         0)()12()(1)(
02

22

2

2

=+
+

−+ ksc
cc jrA

r
pk

dr
rdA

rdr
rAd

μ                     (II-39) 

La solution homogène est: 

         
pkpk

ch rrA )12(
4

)12(
3

+−+ += αα                                                                                    (II-40) 

La solution particulière a deux formes : 
-Pour (2k+1)p=2 : 

                        )ln(
4

20 rr
j

A sk
cp

μ
−=                                                                  (II-41) 

-Pour (2k+1)p≠2 : 

[ ]
2

2
0

4)12(
r

pk
j

A sk
cp

−+
=

μ
                                                                        (II-42) 
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• Zone (2) :  
on a : ΔAc=0 

La solution de cette équation est: 
 

         pkpk
c rrA )12(

4
)12(

3
+−+ += ββ                                                     (II-43) 

 
Les constantes 4,3,4,3 ααββ  sont déterminées à partir des conditions aux limites suivantes: 

* 
r
rAc

∂
∂ )(  et Ac continus pour r=r0 

* 0=
= a

c

rrr
A

∂
∂  dans la zone (1) et 0=

= a

c

rrr
A

∂
∂  dans la zone (2). 

Le potentiel vecteur Ac(r,θ) est exprimé par la formule suivante: 
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         (II-44) 

Avec, 
  - Si  (2k+1) p = 2 : 
 

[ ] [ ]( ))'(.1)ln(.2.)'().ln(...1)ln(.2..
))('(..8 0

2
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)('20
1 ββ
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- Si  (2k+1) p ≠ 2 : 
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où  m=(2k+1)p et m'=(2k+1). 
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II-6-3 Calcul de l'induction magnétique 
 
 L'induction magnétique totale est la somme des deux inductions dues aux aimants et aux 
courants. Elle contient deux composantes: l'induction radiale Bn et l'induction tangentielle Bθ qui 
dérivent des potentiels vecteurs précédents : 
 

   
∂θ
∂A

r
Bn .1

=     et     
r
AB

∂
∂

θ −=  

 
II-6-3-1 Induction magnétique dûe aux aimants 
 

• Induction radiale. 
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ou, 
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• Induction tangentielle. 
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II-6-3-2 Induction magnétique dûe aux courants 
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Les constantes λ1 et λ2 sont données auparavant. 
λ'2 est la dérivée de λ2 
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II-6-4 Calcul du couple 
 
 De l'interaction du champ magnétique dû aux aimants avec celui dû aux courants, résulte 
un couple électromagnétique faisant tourner le rotor. A partir du tenseur de maxwell, l'expression 
du couple électromagnétique au niveau du rayon r est donnée par [2, 11, 14,16]:  

                                ∫
−
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r
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.....2 π
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∂
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             (II-54) 

où, A = Aa + Ac est le potentiel vecteur total, Aa et Ac sont respectivement les potentiels vecteurs 
dus aux aimants et aux courants. 
Dans cette expression, on distingue trois couples: 
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         ∫
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Où, 
*Γd est le couple de détente, il est dû à la forme géométrique des encoches statoriques, nul dans 
ce cas. 
*Γin est le couple d'interaction aimants-courants. 
*Γr est le couple de réluctance qui tient compte de la réaction magnétique du matériau (fer), nul 

dans le cas de notre structure (rotor lisse). 
Par conséquent : Γ = Γin. 

Donc, le couple  Γ est égal à : 
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II-6-5 Calcul de la force électromotrice (FEM) 
 
 La force électromotrice instantanée d'une phase est donnée par : 

 ∫= dlEte .)(                          (II-57) 

où, E est le champ électromoteur qui est égal à (
t
A

∂
∂

− ). 

En utilisant la moyenne du potentiel vecteur Aa(r,θ) par rapport à une surface S d'une            
demi-bobine, on aura comme expression de la FEM :  

                                       ∫∫−=
s
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t
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S
lte ..)(

∂
∂                                                 (II-58) 

Cette Fem est calculée pour un seul conducteur, pour une phase on multiplie par le nombre de 
conducteurs total (2pN). 
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où, S r ra e= −π.( )2 2 /12 avec ra-re épaisseur d'enroulement, A est le potentiel vecteur dû aux 
aimants. 
on pose : 
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où, Φ est la moyenne du potentiel vecteur par rapport à la surface S. 
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avec αy = π/6p (pas d'une bobine).  
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où, δ  est l'angle de position du rotor, il est lié au temps par la vitesse rotorique ω par la relation:   
               δ = ωrt 
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avec, 
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La deuxième phase est décalée de 4π/3, sa Fem est : 
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La troisième phase est décalée de 2π/3, sa Fem est calculée par : 
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On peut écrire e(t) sous la forme : 
         ))12cos((.)( ∑ +=
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Avec : )
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II-6-6 Calcul de la coénergie 
 
 Pour un enroulement parcouru par un courant I de densité superficielle Js, soumis à un 
champs magnétique dû aux aimants de densité superficielle Js(r,θ), la coénergie magnétique est 
donnée par  [1,13]: 

 ∫∫∫=
τ

τdjAWc s ..      (II-66) 

où dτ = dl.ds 
Pour une longueur lu fixe de la machine, l'équation (II-66) devient : 

∫∫=
s

su dsjAlWc ...                  (II-67) 

La coénergie Wc est obtenue de deux façons : 
- En considérant l'interaction du champ magnétique dû aux aimants et la densité de  courant de 
l'enroulement. 
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∫∫=
s

sau dsjAlWca ...                             (II-68) 

- En  considérant  l'interaction  du  champ  magnétique  dû  aux  courants  et  la   densité 
superficielle de courant des aimants et en intégrant sur les flancs des aimants. 

           ∫=
l

scu dlrjAlWcc ).,(.. θ                             (II-69) 

Nous utilisons la première expression afin de déterminer cette énergie (les deux formules 
conduisent au même résultat). 

               ∫ ∫
−

=
a

e

r

r

p

p
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En intégrant, on déduit l'expression de la coénergie par: 

))12sin(()2/.sin(.
)12(

2.... 1 δπ pkk
pk

CCjlWc ss
k

sku +
+

−
= ∑                                                    (II-70) 

La coénergie totale est multipliée par 2p. 
A partir de cette expression, on peut tirer le couple par une simple dérivée par rapport à l'angle de 
position du rotor δ. 

         
δ∂

∂ Wc
−=Γ                    (II-71) 

 En appliquant cette formule, on obtient : 

))12cos(()2/.sin(.
)12(

2...).12(...2 1 δπ pkk
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CCjklp ss
k

sku +
+

−
+−=Γ ∑                                (II-72) 
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PARTIE B 
Cas d'un stator encoché 

 
 Dans ce cas, on utilise le même modèle d'étude avec l'hypothèse de ramener les courants 
statoriques aux isthmes d'encoches (on suppose que le stator est lisse). Les différentes grandeurs 
sont calculées aussi à partir du potentiel vecteur magnétique. 
 
II-7 Calcul du potentiel vecteur et de l'induction magnétique  
 
 Le potentiel vecteur magnétique est calculé de la même façon que dans le cas d'une 
machine à enroulement dans l'entrefer. 
 
II-7-1 Calcul du potentiel vecteur dû aux courants 
 
 Dans ce cas, on aura hors commutation pour une forme trapézoïdale de la fem, quatre 
encoches sur six alimentées par un courant I, c'est à dire deux tiers du pas polaire figure (II-5). 
Mais dans le cas d’une forme sinusoïdale, les trois phases sont conductrices. On note NsI les 
ampères-tours repartis dans chaque section d'une encoche, on aura donc un courant total de 6NsI 
parcourant l'enroulement pendant une période de commutation. 
D'après l'hypothèse des courants ramenés au droit des isthmes d'encoches, la densité superficielle 
du courant développable en série de Fourier est donnée par: 
 

∑=
k

sks jj ''      (II-73) 

où          INkKj sbsk 6).(.2'
π

=            (II-74) 

Kb(k) est le cœfficient de bobinage qui est égal à : 

         Kb(k) = 

2
)12(

2
)12sin(

ε

ε

+

+

k

k
.

2
)12sin(

2
)12sin(

ϕ

ϕ

+

+

kq

qk
        (II-75) 

Avec : 
- q nombre d'encoches par pôle et par phase (q = 2); 
- ε est l'ouverture d'une encoche (en supposant que la largeur d'une encoche est la même 

que  la largeur de la dent ε=π/24; 
- ϕ est l'angle entre deux encoches (ϕ =π/12). 
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-a-                                                                       -b- 
Figure (II-5) : Modèle d'étude de Ac (a- forme trapez, b- forme sinus) 

 
Le potentiel vecteur Ac(r,θ') s'écrit : 

 )')12cos(().()',( ∑ +=
k

cc krArA θθ                                   (II-76) 

Ac(r,θ') vérifie l'équation ΔAc = 0 dans le domaine [a,b,c,d,e,f,g,a] présenté par la figure(II-4), et 

avec les conditions aux limites 
∂
∂
A
r

c
= 0 sur le contour excepté sur l'arc [a,b] où il vérifie 

10 s
c j

r
A μ=

∂
∂  (js1=j's/r). 

Donc, 
 

         
d A r

dr r
dA r

dr
k p

r
A rc c

c

2

2

2 2

2
1 2 1 0( ) ( ) ( ) ( )+ −

+
=         (II-77) 

Cette équation admet comme solution : 
 

         A r a r a rc
k p k p( ) . .( ) ( )= ++ − +

1
2 1

2
2 1           (II-78) 

 
a1 et a2 sont les constantes d'intégration déterminées par les conditions aux limites suivantes: 

0'0 =
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∂
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L'expression du potentiel vecteur magnétique dû aux courants est : 
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avec  m=(2k+1)p   et   α = p.ln(ra/ri) 



CHAPITRE II    DIMENSIONNEMENT ET OPTIMISATION DES MOTEURS A AIMANTS PERMANENTS 

 

43 
 

II-7-2 Induction magnétique dûe aux courants. 
 

• Induction tangentielle : 

         )')12cos((...
)12(.

.'.
)',(

0∑ +
⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛−⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

+
=

k

m
i

m

i

askc pk
r
m

r
r

r
r

kshm
rj

rB θ
α

μ
θθ        (II-80) 

 

• Induction radiale : 
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II-7-3 Calcul du couple 
 
 Le couple électromagnétique développé par la machine est calculé au niveau de l'arc [a,b] 
à la surface du stator en utilisant le moment de la force due à la composante Ht.Bn du tenseur de 
maxwell (Ht est Bn sont l'intensité du champ tangentielle et l'induction magnétique normale ), ou 
en résonnant sur la densité de force volumique BJ Λ  qui devient ici une densité superficielle. 

Le couple est obtenu en appliquant la formule suivante [6,18] : 
 

                                ∫
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p

p
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où A est le potentiel vecteur total A = Aa + Ac (Ac est le potentiel vecteur dû aux courants et Aa 
est celui dû aux aimants). 
Dans cette expression on peut distinguer le couple de reluctance Γr qui est nul et le couple 
d'interaction aimants courants Γin, avec : 
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En intégrant la formule  (II-82) , on obtient comme  expression du couple : 
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II-7-3 Calcul de la Force électromotrice (FEM) 
 
 La FEM est exprimée par la formule suivante : 

 ∫∫−=
s

a

e

u
s ds

t
A

S
lNpte .....4)(

∂
∂        (II-86) 

avec 48/)'.( 22
eae rrS −= π  

Se est la surface d'une encoche, r'a-re est l'épaisseur de l'encoche. 
On pose : 
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on obtient : 
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        (II-87) 

Avec  δ = ωr.t, on obtient comme expression de la FEM : 
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(II-88)             
Cs et Cs1 sont donnés dans la partie précédente. 
On peut écrire cette FEM de la façon suivante : 

)).12cos((.')( tkEte s
k

n ω+= ∑                    (II-89) 
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II-7-4 Calcul de la coénergie 
 On utilise la formule suivante  pour calculer la coénergie : 
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Aa(r,θ) est donnée par l'expression (II-31) et js2=j's /Sd (Sd est la surface d'un pas dentaire 
puisque on ramène les courants au droit d'isthme d'encoche). 
Donc, l'expression de la coénergie est : 
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II-8 Influence des encoches 

 
 La présence des encoches influe en général sur le flux total et sa répartition dans l’entrefer  

et l’aimant [13, 19,21]. On  peut estimer cette influence par l’introduction du coefficient de 

Carter et la permeance relative des encoches. 

Pour le calcul du flux, on introduit une valeur g″ de l’entrefer ou : 

( ) '1 gKgg c −+=′′               (II-92) 

g’ est l’enterrer effectif et Kc le coefficient de Carter avec [3,5] :  

rmhgg μ+='               (II-93) 
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g est l’entrefer, he la largeur d’encoche, Ne le nombre d’encoche et hm est l’épaisseur d’aimant. 

La permeance relative de l’encoche peut être déduite à partir de l’équation [2,9, 12] : 

r
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r hrg
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μ
π

μλ
++

+
=

12

                (II-94) 

Ou, r1  est la distance entre le point d’évaluation du flux et la dent proche. 

Le champ magnétique dans l’entrefer  est égal : 

rraslotlessa BrB λθθ ).(),( =                (II-95) 

Baslotless est le champ magnétique pour un stator sans encoches. 

 

II-9  Optimisation du couple 

 
Afin de déterminer les différentes dimensions du moteur, certaines grandeurs sont 

imposées à savoir : 

    - Nombre de paires de pôles : 2 

    - Diamètre extérieur du moteur : 72 mm 

    - Entrefer mécanique : 1 mm 
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    - Induction rémanente de l'aimant NdFeB à 20°c : 1.23T 

    - Résistivité du cuivre à 20°c : 1.78*10-8  Ω.m 

    - Masse volumique du cuivre : 8940 kg/m3 

    - Masse volumique de l'aimant NdFeB : 7400 kg/m3 

    - Vitesse maximale du moteur : 3000 tr/mn 

    - Puissance utile : 780 watt 

 

II-9-1 Stator sans encoches 

 
           Puisque la relation du couple obtenue est une fonction des paramètres géométriques du 

moteur, on cherche la valeur optimale de ce couple  en tenant compte des paramètres imposés 

ainsi que des dimensions de la machine qui influent sur cette valeur plus particulièrement les 

dimensions des aimants permanents. 

Comme la puissance utile est imposée par le cahier de charges et elle est de l’ordre de 780 W. 

Donc, il faut obtenir un couple moyen égal à p.Pu/ω (environ 2.48 N.m pour le cas d’un moteur 

sans encoches); ce qui nécessite une minimisation  du volume des aimants vu le prix élevé de ces 

derniers. 

En faisant varier le couple en fonction de l'épaisseur des aimants (ea) (les autres paramètres étant  

maintenus constants), on constate que le couple croît tant que l'épaisseur des aimants est 

inférieurs ou égale à 4.5mm, au delà la variation est négligeable (Figure-II.6-). 

Les figures (II-7-9) illustrent la variation du couple en fonction des dimensions citées auparavant 

et montrent qu'on peut obtenir la valeur maximale du couple recherché avec des valeurs de ec = 

2.7-3.3mm, ea =3-5mm  avec une ouverture des aimants de l'ordre de 77.7% à 83.33%. La 

hauteur de la culasse (celle-ci est calculée pour une valeur de l’induction magnétique de l'ordre de 

1.1 T).  

Pour déduire les valeurs de ec , ea et l'ouverture des aimants, il faut tenir compte du prix des 

aimants permanents; d’où on a intérêt à choisir une épaisseur d'aimant convenable. L’épaisseur 

de l’enroulement est choisi en tenant compte des pertes dans l'enroulement, ou on a intérêt de les 

réduire afin d’améliorer le rendement de la machine. 
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La figure (II-10) montre la variation du couple en fonction de l'ouverture des aimants (les 

épaisseurs des aimants et des enroulements étant fixées). Le couple croit tant que l'ouverture est 

inférieure à 83.33%. 

La figure (II.11) présente les ondulations du couple, où on peut déduire un taux d'ondulation peu 

élevé. 

La figure (II-12) montre l'allure du couple en fonction de la position du rotor, où on a un 

maximum pour δ =0 et un minimum pour δ=π/2. 

Les figures (II-13-15) montrent le potentiel vecteur magnétique ainsi que l'induction magnétique 

(radiale et tangentielle) au niveau des enroulements et au niveau des aimants. On déduit que la 

forme de l'induction magnétique due aux aimants est presque trapézoïdale, par conséquent celle 

due aux courants est très faible d'allure proche de la sinusoïde. On constate aussi l'effet des 

harmoniques sur les composantes tangentielles. 

La figure (II-16) montre l'allure de la force électromotrice  en tenant compte des harmoniques.  

 

II-9-2 Cas d'un stator encoché. 

 
           La détermination des paramètres d'un moteur,  dans le cas où l'enroulement est logé dans 

les encoches est effectuée de la même manière que dans le cas précèdent, en partant du modèle 

analytique étudié. On peut fixer un cahier de charges et optimisé le couple, par la suite on 

détermine les différentes grandeurs du moteur.  

L’objectif est de dimensionner un moteur à stator encoché afin de le comparer avec le moteur à 

stator sans encoches. Pour accomplir cette tâche, on impose le même cahier de charges que celui 

du premier cas. 

Les figures (II-17,18) montrent la variation du couple en fonction de l'épaisseur et l'ouverture des 

aimants, on constate qu'à partir d'une épaisseur d'aimant égale à 5 mm et une ouverture de 77% la 

variation du couple est négligeable. 

 

II-10  Choix d'un prototype 

 
           En tenant compte  de la dépendance du couple des autres paramètres de la machine tels 

que le nombre de conducteurs et le courant de phase et des conditions citées précédemment, on 



CHAPITRE II    DIMENSIONNEMENT ET OPTIMISATION DES MOTEURS A AIMANTS PERMANENTS 

 

48 
 

cherche à obtenir des dimensions raisonnables de l'aimant et de l'enroulement en respectant le 

cahier de charges donné.  

Après optimisation, on obtient les dimensions d’un prototype pour les deux structures du moteur 

à aimants permanents. 

 

Paramètre 
Valeur 

Stator sans encoches Stator avec encoches

- Diamètre extérieur   

- Diamètre intérieur du rotor   

- Diamètre de l'arbre du rotor 

- Epaisseur des aimants                  

- Ouverture des aimants    

- Epaisseur de l'enroulement              

- Longueur utile                             

- Induction magnétique dans l'entrefer 

- Nombre de spires par phase    

- Courant de phase                      

- Couple moyen                           

- Force électromotrice par phase    

- Densité moyenne du courant  

- Puissance utile        

- Résistance d'enroulement par phase  

- Inductance de phase                                   

72 mm 

40mm 

15mm 

4mm 

82% 

3 mm 

144 mm 

0.57 T 

54 

6.58 A 

2.45 N.m 

64.34 V 

2.77 A/mm² 

780 Watt  

0.82 Ω 

0.010 H 

72 mm 

40mm 

15mm 

4mm 

80% 

3 mm 

144 mm 

0.798 T 

56 

6.34 A 

2.57 N.m 

76.32 V 

5.38 A/mm² 

780 W 

0.85 Ω 

0.012 H 

 

 

II-11 Comparaison des deux structures 

           Les résultats obtenus montrent que la structure avec encoches est meilleure que celle à 

enroulement dans l'entrefer (induction magnétique, couple, fem, puissance sont supérieurs à 

celles des structures sans encoches). L'induction magnétique au niveau des enroulements est 

supérieure à celle du premier cas, cela est dû à l'augmentation de l'entrefer magnétique dans la 

structure de l'enroulement logé dans l'entrefer ce qui diminue l'induction. 
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Pour le couple, l'augmentation est due à la  présence du fer dans les dents statoriques. 

L'avantage que présente le stator non encoché: est la diminution de l'inductance de phase et de 

taux d'ondulation du couple par rapport au stator encoché. La présence des encoches augmente 

les inductances de fuites.  

Les figures (II.19-21) montrent les ondulations du couple, l'induction magnétique et le couple 

dans les deux cas. 

 

 

 

 Figure (II-6) : Variation du couple en fonction de       
l'épaisseur  des aimants avec une 
ouverture des aimants de 83.33% 

 
 
 
 
 

 Figure (II-8) : Variation du couple en fonction de 
l'ouverture des aimants pour différentes  

épaisseurs de l'enroulement(mm)  
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 Figure (II-7) : Variation du couple en fonction de 
l'ouverture des aimants  pour différentes  

épaisseurs des aimants  
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Figure (II-9) : Variation du couple en fonction de                         
l'épaisseur du bobinage pour différentes 

 épaisseurs des aimants  
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Figure (II-10) : Variation du couple en fonction de    

l'ouverture d'aimant 
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 Figure (II-11) : Variation du couple en fonction da la 
position du rotor 

           (Ondulation du couple de période π/3p) 
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Figure (II-12) : Variation du couple en fonction de la 

position du rotor 
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Figure (II-13) : Potentiel vecteur 1) dû aux aimants 2) 
dû aux courants 
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 Figure (II-14) : Induction magnétique radiale (1) et 

tangentielle (2) due aux aimants 
 
 
 
 

 Figure (II-15) : Induction magnétique radiale (2) et 
tangentielle (1) dues aux courants 
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Figure (II-16) : Force électromotrice d'une phase 
1) sans harmoniques 2) avec harmoniques 

 
 
 
 
 

  
              Figure (II-17) : Variation du couple en      

fonction d'épaisseur d'aimant 
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Figure (II-18) : Variation du couple en fonction de 
l'ouverture d'aimant 
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  Figure (II-20) : Induction magnétique radiale au 
niveau des enroulements 

1) stator sans encoches  2) stator avec encoches 
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Figure (II.19) : Couple en fonction de la position du 
rotor 1) stator sans encoches 2) stator avec encoches 

 
 
 
 
 

              Figure (II-21): Couple en fonction de la 
position du rotor 

1) stator sans encoches 2) stator avec encoches 
 
 
 

 
II-12. Calcul du champ magnétique par une Méthode numérique 

 
Dans tout problème physique, la mise en équation constitue la phase préliminaire à une 

bonne prédiction des phénomènes. Dans le domaine de l’électromagnétisme, les équations 

décrivant la physique du problème sont connues sous le nom d’équations de Maxwell associées 

aux lois expérimentales du comportement des milieux qui sont décrits dans le paragraphe II-3, 

elles apportent la connaissance complète des grandeurs physiques mises en œuvre. 

Ces équations décrivent globalement tous les phénomènes électromagnétiques, mais la prise en 

compte de toutes ces équations pour une résolution complète est très difficile. De plus, suivant les 

dispositifs étudiés, certains phénomènes deviennent négligeables, les équations se découplent 

alors en donnant naissance à des modèles beaucoup plus simples.  

En l’absence de solutions analytiques, le recours à l’approximation pour la résolution des 

équations électromagnétiques s’avère nécessaire. Un calcul numérique des solutions approchées 

du problème électromagnétique fournit une information sur ces phénomènes bien plus précise, 

détaillée, exploitable et bien plus économique que des expérimentations grandeur nature ou 

réduite lorsque ces dernières sont possibles. Les méthodes numériques de discrétisation utilisées 

pour la résolution des équations mathématiques établies, consistent à ramener la résolution des 
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équations aux dérivées partielles dans le domaine d'étude, compte tenu des conditions aux 

limites, à celle d'un système d'équations algébriques dont la solution conduit à la distribution des 

champs électromagnétique (potentiel vecteur magnétique).  

Il existe quatre principales méthodes numériques qui sont : 

- Méthode des différences finis qui est la plus ancienne [22]. 

- Méthode des éléments finis qui a été en premier lieu utilisé en mécanique, c’est seulement 

en 1970 qu’elle est introduite en électrotechnique. 

- Méthode des intégrale de frontières qui est basée sur l’utilisation des équation de Green, 

elle peut être associée avec une solution analytique (méthode semi-numérique). 

     -     Méthode des volumes finis qui est  déduite à partir de la méthode des éléments finis, basée 

sur un nouveau maillage qui permet d’adapter cette méthode aux formes géométriques 

complexes. 

 

II-12-1. Modèle et mise en équations en éléments finis 

 
La méthode des éléments finis est une technique très répandue dans les applications pour 

le calcul du champ magnétique pour les différents types de moteurs électriques. Elle consiste à 

chercher une solution approchée à partir d’une déscritisation du domaine d’étude. 

L’application de la méthode des éléments finis (MEF) pour le calcul du champ magnétique est 

basée sur la résolution de l’équation suivante [23-25]: 

cs JAJARotRot =+ χω
μ

)1(           (II-96) 

Avec : ωs vitesse angulaire ; χ conductivité ; A  potentiel vecteur magnétique  et cJ  vecteur 

densité de courant. 

Pour un problème en magnétostatique on a ωs  est nul d’où : 

cJARotRot =)1(
μ

             (II-97) 

 

II-12-2. Méthode des volumes finis 

      La méthode des volumes finis (MVF) se déduit à partir de la méthode des éléments finis. On 

résout l'équation aux dérivées partielles de manière approchée sur un maillage. Ce maillage est 
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constitué de volumes finis. Les volumes finis sont des petits volumes (en 3D, des surfaces en 2D, 

des segments en 1D) dont la réunion forme le domaine d'étude. Les volumes finis peuvent être 

construits autour de points d'un maillage initial, mais pas nécessairement. 

Les méthodes de volumes finis ont été mises au point initialement pour des lois de conservation, 

mais des développements récents permettent à présent de les utiliser pour des équations 

elliptiques et paraboliques [27,28]. Ces équations aux dérivées partielles contiennent des termes 

de divergence. Les intégrales de volume d'un terme de divergence sont transformées en intégrales 

de surface en utilisant le théorème flux-divergence. Ces termes de flux sont ensuite évalués aux 

interfaces entre les volumes finis. On utilise une fonction de flux numérique pour faire une 

approximation des flux aux interfaces [27-30]. 

Comme le flux entrant dans un volume donné est égal au flux sortant du volume adjacent, ces 

méthodes sont conservatives. Ce qui est particulièrement important lorsqu'on résout des lois de 

conservation. 

Un autre avantage de la méthode des volumes finis est qu'elle est facilement utilisable avec des 

maillages non-structurés. En effet, la formulation d'une méthode de volumes finis ne tient aucun 

compte de la complexité du maillage, pour ce qui est de la discrétisation des lois de conservation.  

 

II-12-2-1 Formes des volumes de contrôle en deux dimensions dans la méthode des volumes 

finis [26,28,29] 

a. Formes simples 

      Le volume de contrôle utilisé est de forme rectangulaire et chaque volume élémentaire 

entoure un nœud principal P  limité par des nœuds voisins (E, W, S, N) et quatre interfaces (e, w, 

s, n). Ce type ne permet la modélisation des phénomènes électromagnétiques que pour des 

géométries simples, il est incapable de résoudre les problèmes électromagnétiques de géométries 

complexes. Pour résoudre ce problème on doit utiliser d’autres types de volumes de contrôle de 

formes complexes. 
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Figure (II-22) : Volume élémentaire dans le plan (x, y). 

 

b. Formes complexes            

      Il existe plusieurs types des volumes de contrôle sur lesquels la solution est approchée : Par 

exemple, pour un maillage composé de triangles, il est possible de définir de plusieurs façons les 

volumes sur lesquels la solution est approchée en moyenne comme présentés par la figure (II-23).  

 
a) TR Maillage de Triangle (TR)                      b) BA Maillage Barycentrique    

 
c) VE Maillage d'éléments de Volume      d) MV Maillage  de Volume Modifié 

 

Figure (II-23) : Volumes de contrôle (TR), (BA), (VE), (MV) 

              construits sur un maillage donné. 

→

J

e w 

s 

E 

N 

W 

S 

P 

x 

y 



CHAPITRE II    DIMENSIONNEMENT ET OPTIMISATION DES MOTEURS A AIMANTS PERMANENTS 

 

 57 
 

II-12-2-2. Discrétisation de l'équation électromagnétique par la méthode des volumes finis 

 
      Le modèle magnétostatique, dont le champ magnétique est produit par des sources 

indépendantes du temps, implique que le champ électrique  
→

E  et l'induction magnétique 
→

B  seront 

découplés. Le modèle magnétostatique est exprimé par l’équation suivante : 

                             ( ) ( ) →

=− JAtoRtoRAdivdagr ν                                                (II-98) 

Avec : 

    
→

A  : Le potentiel vecteur magnétique [T.m], 

     v  : La réluctivité magnétique [m.H-1], 

    
→

J  : La densité du courant [A.m-2].  

      On s’intéresse à la résolution numérique de l'équation (II-98), où le courant a deux 

composantes suivant les axes x et y pour le premier dispositif d'étude, et à une seule composante 

suivant l'axe z pour le deuxième et le troisième dispositifs d'étude. 

Pour construire le volume de contrôle de type MV, on doit suivre les étapes suivantes : 

a. Une première discrétisation sous  forme de triangles élémentaires à l'aide d’un mailleur 

automatique de MATLAB, 

b. On reliant les centres de gravité de chaque deux triangles voisins.  

c. On obtient le nouveau volume élémentaire qui est illustré dans la figure (II-24).  

 
 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 3. Volume de contrôle type volume modifié (MV). 

 

 

 

Figure (II-24) : Volumes élémentaires 
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      Chaque volume élémentaire entoure un point dit principal (P) et il est délimité dans notre cas 

par des segments (dlt), le nombre de ces derniers est égal aux nombre des nœuds voisins (N) de 

chaque nœud principal. L'intégrale de l'équation (II-98) sur ce volume élémentaire donne [28,29]: 

 

                             SJdlpdltdlt
dlp

AA
v iii

i

pi
N

i
pi Δ−=⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛− →→

=
∑ ,sin

1
                      (II-99) 

 

           Le développement de cette formule conduit à une équation algébrique avec les inconnues 

Ap et Ai :  
 

                ∑∑
=

→→→→

=

Δ+⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⎟
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⎝
⎛ N

i
iii

i

i
pipii

i

i
N

i
pi SJAdlpdlt

dlp
dltvAdlpdlt

dlp
dltv

11
,sin,sin                (II-100) 

 

II-12-3 Résultats 

Suite à la symétrie du moteur BLDCM, on étudie seulement une structure pour un seul 

pôle présenté par la figure (II-25).  

La figure (II-26) illustre le type de maillage utilisé pour la résolution de l’équation différentielle  

(II-97) et qui est de type triangulaire. 

La figure (II-27) présente la distribution du potentiel vecteur sous un pas polaire et qui donne un 

aspect général sur l’influence de l’aimant sur la topologie spatial du champ magnétique et sa 

distribution dans le moteur et aussi son ordre de grandeur, ce qui est illustré aussi par la         

figure (II-28). 

Nous constatons que le résultat obtenu pour le champ magnétique  par  la MEF est comparable à 

celui obtenu par la méthode analytique (Figure (II-29)), ce qui donne une validité pour les 

résultats issus de la méthode analytique pour le dimensionnement du moteur. 

 

On considère la structure du moteur BLDCM présentée par la figure (II-30). Le maillage 

par la méthode des volumes finis et la distribution des  lignes de champ sont donnés par les          

figures (II-31- 33).  
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La figure (II-34) montre la variation du potentiel vecteur en fonction du rayon du moteur, où on 

déduit que la valeur du potentiel est la même trouvée par la méthode analytique. 

On conclut que la méthode des volumes finis illustre mieux la distribution des lignes de champ 

dans l’entrefer par rapport à la méthode des éléments finis grâce au maillage utilisé. 
 

 
 
 

Figure (II-25) : Géométrie pour un pas polaire 
 
 
 
 

 
 

Figure (II-26) : Maillage par éléments finis du moteur 
BLDCM  

 

 
 

Figure (II-27) : Les vecteurs champs  
 
 
 
 

 
Figure (II-28) : Les lignes équipotentielles 
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Figure (II-29): Induction magnétique radiale 
 MEF      - analytique   
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Figure (II-30) Géométrie du moteur BLDCM 
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Figure (II-31) : Maillage en volumes finis du moteur 
BLDCM  
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Figure (II-32) : Les vecteurs champs                                    
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Figure (II-33) : Maillage en volumes finis du moteur 
BLDCM  vue en 3D 
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Figure (II-34) : Variation du potentiel vecteur   

magnétique en fonction du  rayon du moteur 
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II-14 Conclusion  

 
• Les Modèles analytiques utilisés pour le dimensionnement des moteurs à aimants 

permanents et ceux à reluctance variable sont simples, économiques et suitables pour 

ce genre de moteur. 

• Le modèle de dimensionnement  est en 2D et en coordonnées polaires. Les 

expressions du champ magnétique et du couple sont en fonction des paramètres 

géométriques du moteur ce qui permet une estimation d’un prototype du moteur. 

• Les moteurs à aimants permanents sans encoches sont conçus  pour des types 

d’application qui ne demande pas un fort couple. 

• Les résultats obtenus par les méthodes numériques sont voisines à ceux obtenus par les 

méthodes analytiques ce qui donne une validité à ces résultats analytiques. Ces 

méthodes nous renseignent mieux sur la distribution et la répartition du champ 

magnétique dans l’entrefer et l’aimant 
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Chapitre III 

Optimisation d’un moteur à reluctance variable (MRV) 

 

III-1 Introduction. 

 Les MRV sont des ensembles trop complexes, plusieurs lois interviennent dans leurs 

fonctionnements. Pour qu’il soit possible de déterminer directement les grandeurs 

magnétiques ou électriques qui les caractérisent, il est nécessaire de définir des modèles 

fiables pour les analyser. Dans ce cas, on peut utiliser des méthodes numériques ou bien des 

méthodes analytiques ; seulement ces dernières sont limitées à des géométries simples, elles 

permettent de simplifier le problème et de donner une explication globale des phénomènes. 

Néanmoins, on peut  associer les deux techniques afin d’obtenir des résultats plus précis. 

Puisque, en général, la détermination des réluctances de chaque partie magnétique est la base 

de l’étude des MRV, on utilise pour le dimensionnment et l’optimisation d’un moteur à  

reluctance variable une méthode analytique basée sur le calcul des perméances et des 

inductances. 

  

III-2 Rappel sur l’énergie et la coénergie. 

III-2-1 Reluctance variable. 

Pour un circuit magnétique, la reluctance est donnée par : 

S
l

BS
HlF

μφ
===ℜ                      (III-1) 

Avec ; ℜ est la reluctance, F force magnétomotrice (mmf), H intensité du champ magnétique 

dans l’entrefer, l et S  la longueur et la section du circuit magnétique , B induction magnétique  

et μ perméabilité relative du matériau. 

La reluctance du circuit magnétique  varie en fonction de la position du rotor selon la 

variation des paramètres l, S etμ.  

Dans les MRV, l’inductance L est généralement utilisée avec la reluctance pour la 

représentation du modèle  du moteur. La relation entre l’inductance et la reluctance est : 

ℜ
===

2N
i

N
i

L φψ                    (III-2) 

Où ; i est le courant de phase et N le nombre de spires par phase. 

Quand le pôle rotorique  est aligné avec celui du stator, le couple n’existe pas puisque les 

lignes de champ sont perpendiculaires sur la surface. Dans cette position, l’inductance a une 

valeur maximale tandis que la reluctance est minimale. Dans le cas où les deux pôles ne sont 
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pas alignés, la reluctance à une valeur maximale. La figure (III-1) présente la variation de 

l’inductance en fonction de la position du rotor. A partir de l’angle θ2 le chevauchement entre 

les pôles stator et rotor commence jusqu’à un angle θ3 où le pôle stator recouvert totalement le 

pôle rotor. Entre les angles θ2 et θ3 , l’inductance varie linéairement avec la position du rotor 

jusqu’à une valeur Lmax. A partir de l’angle θ4 le chevauchement entre les deux pôles arrive à 

sa fin et l’inductance commence à diminuer jusqu’à sa valeur minimale (Lmin) [1,2]. 

 

 
Figure (III-1) : Variation de l’inductance en fonction de la position du rotor 

 

III-2-2 Energie et coénergie 

L’énergie et la coénergie magnétique pour un moteur tournant sont définies par les  

relations [3-5] : 

( )∫= 0

0
.,

i

m diiW φθ               (III-3) 

( )∫= 0

0
,.

φ
θφ idiWc              (III-4) 
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Figure (III-2) : Définition de l’énergie et de la coénergie 

 

Pour un déplacement θΔ , le flux se déplace entre deux positions (θa, θb ) se qui résulte en un 

travail mécanique mcWΔ qui peut être exprimé par : 

θΔΓ=Δ .mcW                (III-5) 

Donc, le couple Γ est définit par l’équation : 

( ) ( )
θ

θφθφ

θ Δ

−
=

Δ
Δ

=Γ ∫∫
i

b

i

amc
diidiiW 00

,,
                (III-6) 

Pour un courant i et 0→Δθ , le couple instantané est obtenu par l’expression : 

( )∫∂
∂

=Γ
i

dii
0

,θφ
θ

             (III-7) 

Le flux φ est égal à :  

 ( ) ( ) iLi θθφ =,               (III-8) 

Donc, l’expression (III-7) devient : 

            
θd

dLi 2

2
1

=Γ                        (III-9) 

 

III-3 Méthodes d’analyse de la MRV 

 Généralement, nous utilisons  des méthodes numériques pour la résolution des 

systèmes d’équation aux dérivées partielles de l’électromagnétiques et pour l’optimisation du 

moteur MRV. Pour cette étude, nous allons présenter des modèles analytiques simples et 

susceptibles de donner des résultats satisfaisants. 
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III-3-1 Modèle de l’inductance. 

 A partir de la figure (III-1), on peut tirer les équations de l’inductance comme suit : 
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           (III-10) 

 

Nous remarquons que l’équation de l’inductance est périodique, donc développable en série 

de Fourier [6-8] : 

( ) ∑
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⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
++=

n T
n

T
n nbnaaL
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πθ

θ
πθθ 2sin2cos0              (III-11) 

Comme la forme de L(θ) est symétrique, bn=0, donc : 

( ) ∑
∞

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+=

n T
n naaL

θ
πθθ 2cos0             (III-12) 

Les coefficients a0 et an sont donnés par les expressions suivantes: 
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Soit : 
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On peut déduire les inductances Lmax et Lmin en utilisant les formules classiques suivantes [9] : 

eNN
LD

NL
sr

us

8
02

max
πμ

=              (III-16) 

prsr

prsruus

RNN
RNNLLD

NL
4

4 002
min

μπμ +
=             (III-17) 

Avec : 

- Ds diamètre intérieur du stator ; 

- Lu longueur du rotor ; 

- Nr nombre de pôles rotorique ; 

- Ns nombre de pôles statoriqe ; 

- e l’entrefer ; 

- Rpr hauteur du pôle rotorique. 

Le couple est déduit à partir de l’équation (III-8) : 

 

∑
∞ −

=Γ
n T

T n
n

i θ
θ
π

π
θ 2sin

22
1 2                  (III-18) 

n est le nombre d’harmoniques 

 

III-3-2. Modèle de la perméance 

La détermination des perméances de chaque partie du circuit magnétique est à la base 

de l’étude de la machine à reluctance variable. Pour le calcul de la perméance, on étudie 

seulement un pas dentaire qui constitue du point de vu magnétique un domaine élémentaire, 
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puisque ce qui se passe dans ce domaine représente ce qui se passera dans les autres parties de 

la machine (cette étude est valable lorsque la machine possède les mêmes pas dentaires au 

stator et au rotor) [9-11]. 

Les hypothèses prisent dans cette étude sont : 

- La perméabilité des tôles magnétiques est infinie. 

- La profondeur de l’encoche est infinie. 

- On considère la machine à étudier comme ayant une longueur infinie. 

La structure du moteur MRV à étudier est de type 6/8 présentée par la figure (III-3). 

 
Figure (III-3) : Structure d’un MRV de type 6/8. 

 

La perméance est définie à partir de la reluctance selon l’équation : 

l
S

P 01 μ
=

ℜ
=                    (III-19) 

La permeance comme l’inductance varie en fonction de la position du rotor. En effet, elle 

varie entre deux valeurs ( Pmax et Pmin). Un développement linéaire d’un pas dentaire (dents 

statorique et rotorique) est présenté par la figure (III-4). 

La permeance d’un pas dentaire peut s’écrire : 

( ) ( ),
, m

m
m

V
P V

V
φ θ

θ =                    (III-20) 

Où, φ est le flux traversant un pas dentaire, Vm représente la différence de potentiel 

magnétique. 

Puisque la variation de la perméance est périodique, on peut la décomposer en série de 

Fourier [10-16]: 
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( ) ( )
0

, cosm n m
n

P V P V nθ θ
∞

=

= ∑                  (III-21) 

En se limitant au 1er harmonique, on obtient : 

( ) ( )0 1, .cosm mP V P P Vθ θ= +                 (III-22) 

Les deux fonctions P0 et P1 sont choisies selon les deux positions ( )πθθ ==     0 et , puisque 

ces deux positions sont les limites de l’énergie transmise sur un pas dentaire. 

On peut écrire l’expression précédente sous la forme : 

 

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ),0 , ,0 ,
, .cos

2 2
m m m m

m

P V P V P V P V
P V

π π
θ θ

+ −
= +              (III-23) 

 
Figure (III-4) : Développement linéaire simplifié 

      des dentures statorique et rotorique 
Avec : 

- Les largeur d’encoche statorique ; Ler largeur d’encoche rotorique ; Lds largeur de la 

dent statorique ; Ldr  largeur de la dent rotorique ; Pdr pas dentaire rotorique ; Pds pas 

dentaire statorique. 

- β ≥1 radian, angle d’inclinaison de la paroi introduite dans le cas d’une approximation 

des lignes de champ, où on approche ces lignes par des segments rectilignes dans 

l’entrefer et arcs de cercles dans les encoches. Cette hypothèse est valable tant que 

l’entrefer est faible [ 9,10]. 

 

III-3-2-1 Calcul de la perméance max. 

Lorsque les dents statorique et rotorique sont face à face, nous avons  une perméance 

maximale. Afin de calculer cette perméance, on divise le domaine d’étude en quatre sous 

domaines selon la distribution des lignes de champ comme la figure (III-5). Par la suite, on 

calcule la perméance de chaque sous domaine. 

Pds Lds 

Les 

Ldr 

Pdr Ler 

e 

β
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Figure (III-5) : Modèle de calcul de la permeance maximale. 

 

• La perméance du domaine 1 est : 

e
L

P dr.0
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μ
=                   (III-24) 

• La perméance du domaine 2 est : 
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• La perméance du domaine 3 est : 
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• La perméance du domaine 4 est : 
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Alors, la perméance maximale du pas dentaire est : 
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III-3-2-2 Calcul de la perméance minimale 

Dans ce cas, la dent est en face d’une encoche, de la mêmes façon on divise le pas 

dentaire en trois domaines différents (figure : III-6). 

 
Figure (III-6) : Modèle de calcul de la permeance minimale. 

 

• La permeance minimale du domaine 1 est : 
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• La permeance minimale du domaine 2 est : 
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• La permeance minimale du domaine 3 est : 
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La somme des trois permeances nous donne la permeance minimale d’un pas dentaire. 

 

III-2-2-3 Calcul de la permeance équivalente 

La permeance d’un pas dentaire est donnée par l’équation (III-23) pour le premier 

harmonique. On peut écrire que : 

( ) max,0mP V P=    et   ( ) min,mP V Pπ =  

22
3 3 

1
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Donc, on obtient : 

( ) ( )θθ cos.
22

, minmaxmaxmin PPPP
FP

−
+

+
=                 (III-32) 

La permeance d’un pas dentaire est : 

( ) ( ), . ,t m mP V Z P Vθ θ=                    (III-33) 

Z est le nombre des dents dans le pas dentaire. 

 

III-2-3  Calcul du flux. 

La reluctance totale d’un circuit fer-entrefer est à tout moment : 

( )
( ),

m

m

V t
Vφ θ

ℜ =                     (III-34) 

Ce qui fait que la relation entre la permeance et le flux est : 

( ) ( ) ( ), . ,m m mV V t P Vφ θ θ=                    (III-35) 

En considérant l’équation (III-31), on peut écrire le flux sous la forme : 

( ) ( ) ( )min max max min, . .cos
2 2m m

P P P PV V tφ θ θ+ −⎡ ⎤= +⎢ ⎥⎣ ⎦
              (III-36) 

En tenant compte des harmoniques, le flux est de la forme : 

( ) ( )
0

, cosm n m
n

V V nφ θ φ θ
∞

=

= ∑                    (III-37) 

 

III-2-4 Calcul du couple. 

A partir des équations (III-7) et (III-8), on écrit : 

( )2 ,1 . .
2

m
m

dP V
V

d
θ

θ
Γ =                    (III-38) 

D’où on obtient, le couple instantané pour un nombre de dents rotorique Zr  et une fem 

constante mV 0: 

( ) ( )2
0 1 0. . .sin .

2
r

m m r
Z V P V Z θΓ =                  (III-39) 

 

III-3 Optimisation d’une structure d’un MRV 

En se basant sur les deux modèles précédents, on peut faire une analyse appropriée sur 

les MRV. Les grandeurs à optimiser, sont le couple, la permeance et le flux en fonctions soit 

des grandeurs géométriques du moteur, à savoir le nombre de dents statorique et rotorique qui 
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sont liées par la relation : pZZ rs ±=− (p est le nombre de paire de pôles), les valeurs des pas 

dentaires (stator ou rotor), l’entrefer ainsi que la fem. 

Les figures (III-7,8 et 9) présentent la variation de la permeance, le flux et l’inductance en 

fonction de la position, en tenant compte des harmoniques. 

L’allure de la permeance d’un pas dentaire est illustrée sur la figure (III-10), ou elle varie 

entre deux valeurs extrêmes Pmax et Pmin.., dont les valeurs sont influés par différents 

paramètres de la machine à savoir l’entrefer (figure-III.11,14), où on remarque que pour de 

faibles épaisseurs d’entrefer on obtient des valeurs importantes que ce soit de la permeance, 

du flux ou du couple (figure -12,13 et 21). Cela est due à la présence du flux de fuite qui 

augmente au fur est à mesure que l’entrefer décroît. Le nombre de dents statorique et 

rotorique influe aussi sur les allures du couple, permeance  et le flux. De l’augmentation des 

nombres de dents rotorique résulte une croissance du couple et du flux (figure- III, 18, 19,20). 

La vitesse de la machine augmente avec le croissement des nombres de dents, comme on le 

voit sur les figures présentant l’allure de l’inductance (figure-III.22, 23). 

Le flux ou le couple sont proportionnelles à la fem, dont l’influence  apparait  dans la zone 

linéaire puisque la  saturation est négligée. 

En prenant  β=1.1 (pour une inclinaison de la dent), on remarque à travers la figure (III-24) la  

diminution du taux d’harmoniques par rapport aux dents rectangulaires. 

 Donc, on peut dire que pour le moteur MRV, plusieurs paramètres sont mises en jeu pour son 

optimisation, ce qui nous oblige à bien définir  les caractéristiques du moteur et le type 

d’application.  
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Figure (III-7) : Variation du flux pour un nombre d’harmoniques n=100 
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Figure (III-8) : Variation de la permeance pour un nombre d’harmoniques n=100 
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Figure (III-9) : Variation de l’inductance pour un nombre d’harmoniques n=100 
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Figure (III-10) : Variation de la permeance en fonction de la position 
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Figure (III-11) : Variation de la permeance  Pmax et Pmin en fonction de l’entrefer 
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Figure (III-12) : Variation du flux en fonction de la position pour différentes valeurs de la fem 
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Figure (III-13) : Variation du flux en fonction de la position pour différentes 

 valeurs de l’entrefer 
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Figure (III-14) : Variation de la permeance en fonction de la position pour  

différentes valeurs de l’entrefer 
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Figure (III-15) : Variation du flux en fonction de la fem pour  

différentes valeurs de la position 
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Figure (III-16) : Variation du couple en fonction de la position pour  

différentes valeurs de la fem 
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Figure (III-17) : Variation du couple en fonction de la position pour  

différentes valeurs de la fem avec Pdr/Ler=4 
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Figure (III-18) : Variation de la permeance en fonction de la position pour  

différentes valeurs de Zr 
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Figure (III-19) : Variation du couple en fonction de la position pour  

différentes valeurs de Zr 
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Figure (III-20) : Variation du flux en fonction de la position pour  

différentes valeurs de Zr 
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Figure (III-21) : Variation du couple en fonction de l’entrefer 
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Figure (III-22) : Variation de l’inductance en fonction de la position pour Zr=4 et Zs=6. 
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Figure (III-23) : Variation de l’inductance en fonction de la position pour Zr=6 et Zs=8. 
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Figure (III-24) : Variation de la permeance en fonction de la position pour β =1.1 
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III-4 Conclusion 

Le modèle utilisé pour l’optimisation d’un moteur à reluctance variable est basé sur 

une méthode analytique. Il est simple, rapide et souple. 

Les modèles analytiques utilisés sont basés sur l’approximation des lignes des champs 

dans l’entrefer en utilisant la théorie classique des circuits magnétiques (calcul de 

l’inductance et de la permeance). Ils offrent la possibilité d’analyser d’une façon simple le 

fonctionnement du MRV ainsi que l’influence de ces paramètres sur ses caractéristiques plus 

particulièrement le couple, le flux et l’inductance.  
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Chapitre IV 

Commande et minimisation des pertes des moteurs BLDCM et MSAP  

 
IV- 1 Introduction 

  La modélisation des systèmes en électrotechnique est à la fois très complexes et 

relativement simple. En effet, les systèmes étudies sont non linéaires et de géométrie souvent 

complexe, ce qui incitent les concepteurs à employer des modèles simplifiés, valables dans un 

domaine réduit. 

Le modèle le plus fréquemment utilisé est analytique, car il permet une représentation globale 

des phénomènes et donne un éclaircissement sur le fonctionnement de la machine. Plusieurs 

modèles analytiques existent  (diagramme à réactance synchrone, diagramme de Poitier, 

diagramme de Blondel, modèle de Park.,..). 

Pour étudier la commande, nous exploitons des modèles à paramètres localisés. Globalement, 

nous souhaitons obtenir des équations différentielles qui nous permettent de décrire et de 

simuler  le comportement du moteur et aussi d’obtenir un meilleur contrôle des régimes 

transitoires en assurant un asservissement précis de la vitesse. 

 

IV-2 Modélisation du moteur BLDCM ou MSAP 

La mise en forme d’un modèle mathématique basé sur des équations différentielles 

pour un moteur BLDCM ou MSAP facilite largement son étude en vue de sa commande dans 

les différents régimes de fonctionnement. Cependant, ce type de modèle nécessite des 

hypothèses simplificatrices qui permettent une exploitation plus aisée. Les hypothèses 

adoptées sont [1-4]: 

- La perméabilité des aimants étant voisine de celle de l’air. On peut considérer que les 

moteurs synchrones à aimants permanents sans pièces polaires à aimants montés en surface, 

comme des moteurs à entrefer large et constant (machine à pôles lisses).  

- L’inductance de l’induit est donc constante et présente en général une faible valeur.  

- Compte tenu de la largeur de l’entrefer, les flux propres induits par les courants circulant 

dans les bobinages seront faibles par comparaison aux flux induits par les aimants du rotor.  

- On peut donc négliger les effets de la réaction d’induit sur la saturation des matériaux 

magnétiques.  

- L’incidence de la température sur la valeur des résistances ainsi que de l’effet de peau sont 

négligés.  
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- On néglige également l’influence du point de fonctionnement de la machine sur la 

répartition des flux.  

 

 IV-2-1 Mises en Equations des machines. 

L’enroulement statorique comporte trois phases identiques décalées entre elles d’un 

angle de 2π/3 électrique et appelées respectivement a, b, c ainsi que l’illustre la figure (IV-1). 

On notera ω la pulsation des courants statoriques, Ω la vitesse angulaire du rotor (ω=p. Ω) .  

Les tensions aux bornes des trois phases Vj 
(j=a, b ,c) s’écrivent :  
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..                     (IV-1) 

avec : R la résistance des bobinages statoriques, Ij  
les courants circulant dans les bobinages 

des trois phases, ψtj les flux totaux induits à travers chacun des bobinages.  

La figure (IV-1) présente le diagramme des enroulements pour une machine à aimants 

permanents. L’axe d’aimantation rotorique est noté d : axe direct ou longitudinal. L’axe 

interpolaire est noté q : axe en quadrature ou transversal.  

Les hypothèses usuellement adoptées sont :  

- d’une part, on considère que la répartition du champ inducteur dans l’entrefer ainsi que les 

forces magnétomotrices sont sinusoïdales ;  

- d’autre part, on considère que le circuit magnétique est linéaire (absence de saturation).  

 

Figure (IV-1): Représentation d’une machine synchrone bipolaire à aimants permanents  

 

Dans ces conditions, on peut écrire les flux totaux ψtj induits à travers chacun des bobinages 

comme la somme des flux φj induits par les aimants du rotor et des flux produits par les 

courants circulant dans les phases du stator [5-8].  
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La symétrie de [L] provient de la symétrie triphasée de la machine, et comme nous avons une machine à pôles 

lisses non saturée, les paramètres L
i 
et M

ij 
sont constants.  

Les tensions statoriques s’écrivent alors :  
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Avec : j
j

j dt
d

e '.φω
φ

==  la force électromotrice. 

φ’j représente la dérivée du flux induit par les aimants. 

Dans le cas des machines à distribution de flux sinusoïdale, les flux induits par les aimants du 

rotor s’expriment sous la forme suivante :  
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avec : φm la valeur crête du flux à vide dans l’entrefer.  

Il convient ici de noter que si le flux est sinusoïdal, la dérivée sera également sinusoïdale et 

ceci n’engendrera pas d’harmonique de couple supplémentaire. Les seules ondulations de 

couple apparentes seront alors liées à une distorsion des courants ou à des harmoniques liés au 

couple de détente.  

Dans le cas des machines à distribution de flux non sinusoïdale, la forme d’onde de la fem 

peut être décomposée en série de Fourier. A cause de ses symétries, elle ne contient aucun 

harmonique de rang pair et on peut écrire [3,10]:  
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avec :  ω.φ(2n-1) l’amplitude de l’harmonique de rang (2n-1) de la Fem. 
Cette relation fait apparaître les harmoniques de rang (2n-1) qui pourront se combiner avec les harmoniques de 

courant pour générer des harmoniques de couple.  

La dernière relation complétant le modèle du moteur est l’équation mécanique définie par la relation :  

rf
dt
dJ Γ+Ω+
Ω

=Γ ..                     (IV-6) 

avec : J l’inertie des parties tournantes, f  le frottement visqueux , Ω la vitesse angulaire 

mécanique du rotor et  Γr le couple de charge.  

Comme les enroulements statoriques sont montés en étoile à neutre isolé, la somme 

instantanée des courants statoriques est nulle, de sorte qu'il n'y a pas de courant homopolaire. 

Par conséquent, s'il existe une composante homopolaire de tension ou de flux, elle n'intervient 

pas dans le couple. Le comportement de la machine est donc représenté par deux variables 

indépendantes. En appliquant la transformation restreinte de Concordia, on obtient : 
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Vd,Vq, Id et Iq sont les composantes direct et en quadrature de tension et de courant. ψd et ψq  

sont les composantes directe et en quadrature du flux. 

Dans les machines synchrones à répartition sinusoïdale des conducteurs, ψd et ψq sont 

fonctions linéaires des courants Id et Iq  [11-14]:  
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Ld et Lq sont les inductances directe et en quadrature et ψf  représente le flux des aimants à 

travers le circuit équivalent direct. En reportant les expressions des flux dans l'équation (IV-8)  

on aboutit à : 
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ed et eq sont les composantes directe et en quadrature de f.e.m. données par : 
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IV-2-2 Expression du couple 

IV-2-2-1 Cas ou la fem est de forme sinusoïdale (MSAP) 

Le couple électromécanique développé par les machines synchrones à f.e.m. 

sinusoïdale peut être donné par la relation suivante [15-17]:  
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dqqd
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iip
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2
3
2
3
2
3

−−=
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                (IV-12) 

L’expression du couple comprend deux termes : 

- Le premier terme: qfp ipψ=Γ  qui est le couple principal ; 

- Le second terme : ( ) qdqdr iiLLp .
2
3

−=Γ  est le couple reluctant qui dépend de la 

différence entre l’inductance transversale et longitudinale.  

Généralement, Lq > Ld puisque le flux transversale ne traverse pas l’aimant mais la pièce 

polaire. Pour un moteur à aimants permanents sans pièces polaires (sans pôles saillants) :      

Lq = Ld . 

La relation du couple (IV-13) et applicable dan le cas d’un moteur à aimants permanents dont 

la forme de la fem est sinusoïdale (moteur synchrone à aimants permanents) ou bien pour le 

fondamental de la fem dans le cas d’un moteur à aimant permanents dont la forme de la fem 

est trapézoïdale ( Brushless DC Motors). 

 

IV-2-2-2 Cas où la fem est de forme trapézoïdale (BLDCM) 

En général, pour un moteur à aimant permanents dont la forme de la fem est trapézoïdale, 

on peut utiliser la relation suivante [3 ,16] : 

- Pour un moteur à pôles saillants : 
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- Pour un moteur sans pôles saillants : 
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dont :  
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Où, )12( −nφ  est l’amplitude de l’harmoniques (2n-1). 

Pour simplifier le calcul de l’équation (IV-14), on peut déterminer le terme de l’intégrale en 

fonction de la fem en supposant quelle est proportionnelle à la vitesse. 

La représentation fonctionnelle du modèle de Park des MSAP est illustrée sur la figure (IV-2). 

 

 
Figure (IV-2) : Schéma fonctionnel du modèle de Park. 

 

IV- 2.3  Modélisation de la commande de l’onduleur  

Les onduleurs de tension alimentent les machines à courant alternatif à partir d'une 

source de tension continue. Ils permettent d'imposer aux bornes de la machine des tensions 

d'amplitude et de fréquence réglables pour la commande. Une machine triphasée sans liaison 

de neutre est alimentée par un onduleur de tension à trois bras comprenant chacun deux 

cellules de  commutation. Chaque cellule est composée d'un interrupteur, commandé à 

l'amorçage et au blocage et d'une diode antiparallèle. Le principe consiste à faire fonctionner 

l’onduleur à fréquence fixe en modulant le rapport cyclique au moyen d’un régulateur. La 

MLI a fait l’objet de nombreuses publications depuis déjà fort longtemps où on trouvera une 

présentation des différents aspects. La MLI présente plusieurs degrés de liberté utilisables 

dans le choix de la forme d’onde de tension  appliquée à la machine. Ces degrés de liberté 

agissent soit au niveau de la période de la MLI, soit au niveau de la fréquence de la modulante 

et ceci dans le but d’étendre la zone de linéarité de l’onduleur, ou de réduire les pertes 
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onduleur, ou bien de réduire le bruit acoustique. Suivant les besoins de l’application, 

différentes MLI peuvent être mises en oeuvre. Dans le cadre de cette étude, nous utiliserons la 

MLI régulière : dans ce cas, trois ondes modulantes de référence sont échantillonnées à des 

instants réguliers de période de découpage, puis comparées à une onde porteuse triangulaire 

de même fréquence et d’amplitude (E/2). La période d’échantillonnage des tensions de 

références est considérée égale à celle de la porteuse. De ce fait, les ordres de commutation 

découlant de la comparaison de ces deux ondes sont symétriquement répartis par rapport à la 

demi-période de découpage. Les intersections de ces deux signaux génèrent directement les 

ordres de commande des bras de l’onduleur.  

Pour un onduleur de tension alimenté par une source continue d’amplitude supposée constante 

E. On déduit l'expression des tensions par rapport au point milieu fictif 0 en fonction des 

tensions statoriques et du potentiel du neutre VN0 par rapport au point milieu de la source, soit :  

0321321000 3
2
3

3 NCBA VVVVuuuEVVV +++=⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −++=++             (IV-16) 

Lorsque le signal sinusoïdal de référence dépasse le signal triangulaire, le signal modulé est 1. 

Dans ce cas, u
1
=1, sinon le signal modulé est 0. A tout instant, la tension modulée s’écrit   

[18-20] :  
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Avec :  

003
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001
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VVV
VVV
VVV

−=
−=
−=

 

Avec cette configuration on parle d’une modulation bipolaire, Vj0  
peut prendre deux valeurs 

E/2 ou –E/2.  

Les tensions statoriques sont définies par la relation :  

[ ] [ ] jjjj eIRI
dt
dLV ++=                   (IV-18) 

avec : Vj  
la tension appliquée par l’onduleur à la phase j.  

Puisque on peut rencontrer deux types de formes de  fem, on a : 

1- Dans le cas où la fem est de forme sinusoïdale, on écrit : 
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Les expressions des tensions simples sont : 
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2- Dans le cas où la fem est de forme non sinusoïdale, on écrit : 
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Les expressions des tensions simples sont : 

( )

( )

( )⎪
⎪
⎪

⎩

⎪
⎪
⎪

⎨

⎧

+−−=

+−−=

+−−=

∑

∑

∑

=

=

=

3

1
1233

3

1
3122

3

1
3211

3
12

3

3
12

3

3
12

3

j
j

j
j

j
j

euuuEV

euuuEV

euuuEV

                (IV-20) 

 

Remarque : 

L’utilisation de la MLI pose un  problème concernant les ondulations de courant, et pour 

les réduire plusieurs possibilités sont envisageables :  

• Augmentation de l’inductance : il est courant d’utiliser des pièces polaires, ces dernières 

permettent de réduire l’entrefer magnétique et donc d’augmenter l’inductance synchrone. 

Cependant, l’insertion de pièces polaires génère un couple de réluctance. 

• Ajout d’inductance en série sur chaque phase : ceci permet d’augmenter artificiellement 

l’inductance synchrone. Cependant, pour un encombrement réduit, cette solution n’est pas 

envisageable.  
• Augmentation de la fréquence de découpage. 
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IV-3 Stratégies de commande du moteur à aimants permanents 

Plusieurs types de commande sont utilisés pour le contrôle du moteur à aimants 

permanents, dont on cite : 

IV-3-1 Commande par autopilotage 

La variation de la vitesse d’une machine synchrone est obtenue par le réglage de la 

fréquence d’alimentation. La fréquence de commutation du convertisseur statique assurant 

l’alimentation de la machine est asservie à la vitesse du rotor. De plus, les impulsions des 

convertisseurs sont synchronisées sur la position du rotor. Cette commande constitue 

l’autopilotage. Ce type de machine entraîne un capteur de position qui permet la détection de 

la position du rotor par rapport au stator, et aussi délivré des signaux à une fréquence 

synchronisée avec la fréquence de rotation du moteur  et  amorcent les gâchettes des 

interrupteurs du convertisseur. 

 

IV-3-2 Commande vectorielle 

Cette technique permet de représenter le moteur à aimants permanents par un système 

d’équations vectorielles, ce qui permet de faire un contrôle du couple par le biais de la 

régulation du courant sur les axes d et q (puisque le couple électromagnétique est 

proportionnel au courant de l’induit pour une valeur constante du flux). 

Ce type de commande permet une amélioration du temps de réponse et un  réglage rapide du 

couple. Mais, elle ne prend pas en considération la variation des paramètres internes de la 

machine ce qui est un inconvénient majeur de la commande vectorielle. 

 

IV-3-3 Commande directe du couple (DTC) 

La commande directe du couple (Direct Torque Control) appliquée aux machines 

asynchrone est apparue dans la moitie des années 80 (en 1986 Takahashi et Noguchi,  puis 

Depenbroch qui à publie l’idée du DTC pour un moteur à Induction).  

Le principe de la commande DTC est la régulation directe du couple de la machine par 

l’application des différents vecteurs de tension de l’onduleur, qui détermine son état. Les deux 

variable contrôlées sont : le flux statorique et le couple électromagnétique, qui sont 

commandées par des régulateurs à hystérésis. Donc, il s’agit de maintenir les grandeurs du 

flux statorique  et le couple électromagnétique à l’intérieur de leurs  bandes d’hystérésis. La 

sortie de ces régulateurs détermine le vecteur de tension optimal à appliquer à chaque instant 

de commutation. 

Les caractéristiques générales d’une commande directe du couple sont [16 ,21] : 
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• La commande directe du couple et du flux, à  partir de la sélection des vecteurs 

optimaux de commutation de l’onduleur. 

• La commande indirecte des intensités de tensions du stator de la machine. 

• L’obtention des flux  statoriques proches des formes sinusoïdales. 

• Une réponse dynamique de la machine très rapide. 

• L’existence des oscillations de couple qui dépendent de la largeur des bandes des 

régulateurs à hystérésis. 

• La fréquence de commutation de l’onduleur dépend de l’amplitude des bandes 

d’hystérésis. 

Les avantages que présente cette commande sont : 

• Ne nécessite pas des calculs dans le repère rotorique (d,q). 

• Il n’est pas nécessaire de faire un découplage des courants par rapport aux tensions de 

commande, comme dans le cas de la commande vectorielle. 

• De n’avoir qu’un seul régulateur, celui de la boucle externe de vitesse. 

• Il n’est pas nécessaire de connaître avec une grande précision l’angle de position 

rotorique, car seule l’information de secteur dans lequel se trouve le vecteur du flux 

statorique est nécessaire. 

 

IV-4 Commande vectorielle d’un moteur à aimants permanents 

La technique de la commande vectorielle est utilisée pour établir un modèle linéaire et 

transformer la machine à aimants permanents en une structure équivalente à la machine à 

courant continu  à excitation séparée. 

La figure (IV-3) montre que la position instantanée du rotor, et par conséquent le flux 

rotorique, est située à un angle θs par rapport à l’axe α du référentiel (α,β) lié au stator. 

L’application de la commande vectorielle nécessite que l’axe du courant iqs soit en quadrature 

par rapport au flux rotorique. Par conséquent, la composante ids  du courant statorique doit  

être  colinéaire au flux rotorique. Si le courant ids  est dans la même direction que le flux 

rotorique, le flux statorique suivant l’axe d s’ajoute au flux des aimants, ce qui donne une 

augmentation au flux d’entrefer. D’autre part, si le courant ids  est négatif, le flux statorique 

sera en opposition à celui du rotor, ce qui donne une diminution du flux d’entrefer 

(défluxage). 
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Figure (IV-3) : Diagramme de phase de la machine à aimants permanents 

 dans le référentiel (d,q) lié au champ tournant 
 

La stratégie de commande souvent utilisée consiste à maintenir le courant id  à une valeur 

nulle et à réguler la vitesse et /ou la position par le courant iq via la tension Vq. Lorsque le 

courant id est nul, le modèle du moteur synchrone à aimants permanents se réduit, en ce qui 

concerne l'axe q, à un modèle équivalent à celui d'un moteur à courant continu à excitation 

indépendante. 

Maintenir la valeur du courant id égale à zéro permet d’obtenir, pour une amplitude donnée 

des courants statoriques, un couple maximum. Cette stratégie peut cependant entraîner une 

détérioration sensible du facteur de puissance dans le cas des machines à aimants permanents 

à pôles saillants où le coefficient de saillance (Lq/Ld) est nettement supérieur à l’unité. Donc, il 

est préférable dans ces cas d’envisager d’autres lois de commande que nous allons voir par la 

suite. Un schéma bloc de commande d’entraînement à vitesse variable pour une machine à 

aimants permanents, basé sur la technique de la commande vectorielle est présenté par la 

figure (IV-4). 

Si le courant id = 0,  les deux équations concernant le flux (IV-9) est le couple (IV-11) 

deviennent : 
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Avec, Kt =pψf    constante du couple. 
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La vitesse est réglée par un régulateur PI avec deux degrés de liberté qui permet de fixer des 

caractéristiques dynamiques pour un point de fonctionnement. Les paramètres du régulateur 

sont donnés par une approche analytique [13,20] : 

2

.4
τ

JKi =                      (IV-23) 

La constante du temps τ  est choisie en fonction de la constante du temps statorique dans 

l’axe q donnée par Lq/Rs , qui caractérise la dynamique du couple. Par conséquent : 

τ.ip KK =                    (IV-24) 

Lorsque la machine est entraînée à une vitesse supérieure à la vitesse nominale, le variateur 

fonctionne dans le mode défluxé ou le flux d’entrefer est réduit  par l’introduction d’un 

courant id négatif qui crée un flux en opposition à celui dû aux aimants. 

 
Figure (IV-4) : Système d’entraînement à vitesse variable pour 

    une machine à aimants permanents 
 

IV-4-1 Résultat de simulation. 

Les résultats de simulation du système avec onduleur sont donnés par les figures (IV-5- 

13), pour les deux types du moteur à aimants permanents : 

- Moteur synchrone à aimants permanents (MSAP) avec et sans pôles saillants. 
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- Moteur à aimants permanents à courant continu (Brushless DC Motor) avec et sans 

pôles saillants. 

Pour le fonctionnement en mode normal, avec un bon choix  de la constante de temps τ (choix 

des paramètres du régulateur PI),  nous constatons que le système pour les deux types de 

moteurs répond toujours sans dépassement, sauf dans le cas d’introduction d’un couple 

résistant (en charge) où on a un dépassement très petit avec un temps très court.  On obtient 

aussi un dépassement de la vitesse au cours du démarrage du moteur  pour une constante du 

temps élevée. Aussi, la réponse des composantes vectorielles du courant statorique montre 

bien le découplage introduit par la commande vectorielle de la machine (id=0) avec le couple 

électromagnétique qui dépend seulement de la composante iq. 

La figure (IV-7) illustre le fonctionnement du moteur en mode défluxé, où on constate 

qu’avec une vitesse de référence de Ωref= 250 rad/s, le système répond pratiquement sans 

dépassement avec un temps de réponse plus long que dans le cas du mode normal à cause du 

défluxage qui provoque un courant id négatif. 

Les figures (VI-9-11)  présentent les réponses en vitesse, couple et courant pour un moteur 

BLDC pour différentes constantes de temps et couples de référence. D’après ces figures, on 

observe l’effet de ces paramètres sur les réponses du système particulièrement sur le temps de 

réponse et les ondulations.  

A partir des figures (IV-12,13), on constate que le moteur à aimants permanent avec pôles 

saillants présente des ondulations de couple plus importante par rapport à celui sans pôles 

saillants, ce qui constitue un avantage pour ce moteur. 
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Figure (IV-5) : Résultats de simulation pour la commande d’un MSAP :-A avec et B sans 
pôles saillants a- vitesse de rotation, b- couple électromagnétique, c- courant iq, d- courant id 

(Mode normale avec τ=0.0019s) 
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Figure (IV-6) : Résultats de simulation pour la commande d’un MSAP avec pôles saillants 

a- vitesse de rotation, b- couple électromagnétique, c- courant iq, d- courant id 
(Mode normale avec τ=0.0032s) 
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Figure (IV-7) : Résultats de simulation pour la commande d’un MSAP avec pôles saillants 

a- vitesse de rotation, b- couple électromagnétique, c- courant iq, d- courant id 
(Mode défluxé avec τ=0.0019s) 
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Figure (IV-8) : Résultats de simulation pour la commande d’un MSAP avec pole saillants 

a- vitesse de rotation, b- couple électromagnétique, c- courant iq, d- courant id 
(Mode normale avec τ=0.0019s et Γr=0) 
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Figure (IV-9) : Résultats de simulation pour la commande d’un BLDCM avec pôles saillants 

a- vitesse de rotation, b- couple électromagnétique, c- courant iq, d- courant id 
(Mode normale avec τ=0.0031s) 
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Figure (IV-10) : Résultats de simulation pour la commande d’un BLDCM sans pôles saillants 

a- vitesse de rotation, b- couple électromagnétique, c- courant iq, d- courant id 
(Mode normale avec τ=0.0041s) 
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Figure (IV-11) : Résultats de simulation pour la commande d’un BLDCM sans pôles saillants 

a- vitesse de rotation, b- couple électromagnétique, c- courant iq, d- courant id 
(Mode normale avec τ=0.0062s) 
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Figure (IV- 12) :– Couple électromagnétique d’un moteur à aimants permanents à pôles 

saillants 
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Figure (IV- 13): Couple électromagnétique d’un moteur à aimants permanents sans pôles 

saillants 
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IV. 5. Théorie de base du DTC des MSAP et BLDCM. 

Le flux statorique φsj et le flux rotorique φrj peuvent être représentés dans les 

référentiels  statorique  (αβ) , rotorique (dq) ou bien le référentiel (xy) comme il est illustré sur 

la figure ( IV-14). 

 
Figure (IV-14) : Le flux statorique et rotorique dans différents référentiels. 

 

L’angle entre le flux statorique et le flux rotorique γ  est l’angle de charge quand la résistance 

statorique est négligée. Pendant le régime permanent, le flux statorique et le flux rotorique 

tournent à la vitesse de synchronisme, γ  est constante et elle correspond au couple de charge. 

En régime transitoire, le flux statorique et le flux rotorique tournent à des vitesses différentes 

d’où γ varie. Puisque la constante du temps électrique est normalement inférieure à la 

constante du temps mécanique, la vitesse de rotation du flux statorique par rapport au flux 

rotorique peut changer facilement. L’équation du couple électromagnétique est exprimée dans 

le référentiel (dq) en termes de flux statorique et son angle par rapport au flux rotorique 

comme suit [2,16,21,22]: 

( )[ ]γφγψ
φ

2sinsin2.
4
3

dqsqf
qd

s
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LL
p

−−=Γ                (IV-25) 

Pour  une MSAP à pôles lisses, Ld = Lq=Ls, l’équation (IV-25) peut être simplifiée comme 

suit : 
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s
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En général, le couple électromagnétique d’un moteur à aimants permanents dans le repère    

(d-q) peut être exprimé par : 

y 
β q 

x 

α 

d γ 



CHAPITRE IV             COMMANDE ET MINIMISATION DES PERTES DES MOTEURS BLDCM ET MRV 

 

 106 
 

3 .
2

q qrd dr
em ds qs ds qs ds qs

dL ddL dp i i i i
d d d d

φφ φ φ
θ θ θ θ

⎡ ⎤⎛ ⎞⎛ ⎞Γ = + − + + +⎢ ⎥⎜ ⎟⎜ ⎟
⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎣ ⎦

             (IV-27) 

Avec : 

 ds d ds ds

qs q qs qr

L i
L i

φ φ
φ φ

= +

= +
                   (IV-28) 

ids et iqs les courants selon les axes d et q,  φqs , φds, φqr et φdr   sont les composantes du flux 

statorique et rotorique selon les axes d-q. 

Si les inductances Ld et Lq sont constantes (cas général pour les moteurs à aimants permanents 

monté en surface), l’équation (IV-27) devient : 

( )3 .
2

qrdr
em qs ds ds qs d q qs ds

ddp i i L L i i
d d

φφ φ φ
θ θ

⎡ ⎤⎛ ⎞⎛ ⎞Γ = − + + + −⎢ ⎥⎜ ⎟⎜ ⎟
⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎣ ⎦

            (IV-29) 

A partir de cette équation, on déduit deux cas : 

a-   Si la variation du flux est sinusoïdale : 

φdr  est constant et φqr = 0, d’où : 

0drd
d
φ
θ

=   et  0qrd
d
φ
θ

=  

Le couple électromagnétique se simplifie aux équations données en (IV-25). 

 

b- Si  la variation du flux est non sinusoïdale : 

0≠
θ

φ
d

d rd   et  0≠
θ

φ
d

d rq  

Le couple électromagnétique est donné par les relations  (IV-27,29), ou bien par : 

⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
=Γ β

β
α

β

θ
φ

θ
φ

s
r

s
r

em i
d

d
i

d
d

p.
2
3                 (IV-30) 

Cette équation est donnée dans le cas d’un moteur à pôles lisses. 

La dérivée du couple par rapport au temps est toujours positive si γ est limitée à 

l’intervalle           [π/2,- π/2], ce qui implique que l’augmentation du couple est 

proportionnel à l’augmentation de l’angleγ. Par conséquent, le flux statorique doit être 

contrôlé en contrôlant la vitesse de rotation et en maintenant son amplitude constante pour 

avoir le maximum du couple [16]. 
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Il est important d’étudier la relation entre l’amplitude du flux statorique et la dérivée du 

couple. La condition pour la quelle 
dt

d emΓ  est positive, est donnée par : 

f
dq

q
s LL

L
ψφ

−
<                   (IV-31) 

L’amplitude du flux statorique doit être choisie conformément à l’équation (IV-31) si une 

bonne réponse dynamique est désirée. L’amplitude et la vitesse de rotation du flux peuvent 

être contrôlées par le choix du vecteur tension statorique approprié. 

Le vecteur tension Vs  délivré par l’onduleur de tension triphasé à deux niveaux, le vecteur 

courant ainsi que le vecteur  flux sont définis par les équations suivantes : 

( )

( )

( )cbas

cbas

cbas

aa

IaaIII

VaaVVV

φφφφ 2

2

2

3
2
3
2
3
2

++=

++=

++=

                        (IV-32) 

Avec les conditions : 

0=++ cba VVV     , 0=++ cba III   et  0=++ cba φφφ  

Où ; 3
2πjea =  et 

π
3
4

2 j
ea =  

Va, Vb et Vc sont les valeurs instantanées des tensions entre le primaire et la ligne neutre.  

 

• Cas d’un flux sinusoïdal. 

Quand l’enroulement primaire du moteur est alimenté par un onduleur de tension, les 

tensions Va, Vb et Vc sont déterminées par les états des trois interrupteurs, Sa , Sb et Sc : 

Sj (j = a, b, c) 

Sj =1: interrupteur du haut Fermé et interrupteur du bas ouvert. 

Sj =0: interrupteur du haut Ouvert et interrupteur du bas fermé. 

On peut écrire aussi ce vecteur de tension,  sous la forme: 

( )cbas SaaSSUV 2
03

2
++=                   (IV-33) 

La combinaison des trois grandeurs booléennes Sa, Sb et Sc permet de générer huit positions du 

vecteur Vs dont deux correspondent au vecteur nul (figure (IV-15-a)). 
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• Cas d’un flux non sinusoïdal. 

Mais, dans le cas où le flux n’est pas sinusoïdal, les vecteurs tensions Va, Vb et Vc sont 

déterminés par les états des six interrupteurs, S1 , S2, …. S6. Puisque dans ce cas là si 

l’interrupteur du haut est fermé cela ne veut pas dire que l’interrupteur du bas est ouvert 

comme le cas du moteur MSAP figure (IV-15-b). 

Sj =1: interrupteur Fermé. 

Sj =0: interrupteur Ouvert. 

On peut écrire aussi le vecteur  tension sous la forme: 

( )6,3
2

5,24,103
2 SaaSSUVs ++=                   (IV-34) 

La combinaison des six grandeurs booléennes S1,4, S2,5 et S3,6 permet de générer huit positions 

du vecteur Vs dont deux correspondent au vecteur nul (figure(IV-15-b)). 

Les états des interrupteurs de l’onduleur nécessitent pour leur présentation six chiffres [16] 

(chaque interrupteur est présenté par un chiffre 1 ou 0 . Les tensions V1, V2,… et V6 sont 

représentées par des signaux de commutation dont leurs combinaisons est (100 001), (001 

001), (011 000), (010 010), (000 110), (100 100)). 

Dans ce cas, généralement on a deux phases qui sont alimentées dans chaque période de 

commutation. Le tableau (IV-1) détermine les courants de phases  en fonction de la position 

du rotor. 

 

Position du rotor β ia Ib ic 

0 < β < 30 

30 < β < 90 

90< β < 150 

150 < β < 210 

210 < β < 270 

270 < β < 330 

330 < β < 0 

0 

iDC 

iDC 

0 

- iDC 

- iDC 

0 

-iDC 

-iDC 

0 

iDC 

iDC 

0 

- iDC 

iDC 

0 

- iDC 

- iDC 

0 

iDC 

iDC 

 

Tableau –IV.1- Courants de phase en fonction de la position du rotor. 
iDC courant de l’onduleur 
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Figure (IV-15) : Vecteurs de tensions non nuls à la sortie de l’onduleur 
 a- Fem sinusoïdale     b- Fem Trapézoïdale 
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IV. 5. 1. Contrôle du vecteur flux statorique 
Le contrôle direct du couple est basé sur le contrôle du flux statorique. L’expression 

du flux statorique est la suivante : 

( )∫ +=
t

ssss dtIRV
0

φ                         (IV-35) 

Durant une période d’échantillonnage T, le vecteur de tension appliqué au moteur reste 

constant. En  négligeant la chute de tension dûe à la résistance statorique, on trouve 

l’équation : 

( ) ( )tTVTt sss φφ +=+                  (IV-36) 

Dans le cas d’une MSAP, le flux statorique changera même quand les vecteurs de tensions 

nuls sont appliqués du fait que l’aimant tourne avec le rotor. Par conséquent les vecteurs de 

tensions nuls ne sont pas utilisés pour contrôler le flux statorique. 

En d’autres termes, φs devrait être toujours en mouvement par rapport au flux rotorique         

[12,16].  Pour un vecteur de tension donné, on peut faire suivre à l’extrémité du vecteur flux 

la trajectoire désirée.  

 

IV. 5. 2. Contrôle du couple électromagnétique 

Le réglage le plus favorable du couple, indépendamment de celui du flux, correspond à 

celui de l’angle γ . Il suffit de régler la position du vecteur flux statorique dans les axes αβ. 

Suivant le comportement de l’amplitude et de la phase de φs , on choisi le vecteur tension 

approprié à la commande. Ainsi, par exemple, pour faire augmenter rapidement 

(respectivement diminué) le couple, il faut appliquer un vecteur tension de forte amplitude en 

quadrature avance par rapport à φs.  L’application du vecteur tension parallèle, composante 

directe, à φs, ou d’une séquence nulle bloque la variation de phase de ce dernier par rapport à 

celle du flux rotorique (diminution de l’angle γ ce qui implique la diminution du couple 

électromagnétique  [ 2,15,21]. 

 

IV. 5. 3. Sélection du vecteur tension 

Afin de fixer l’amplitude du vecteur flux statorique, l’extrémité du vecteur flux doit 

avoir une trajectoire circulaire. Pour cela, le vecteur tension appliqué doit être toujours 

perpendiculaire au vecteur flux. Mais comme on n’a que huit vecteurs, ce qui oblige  le 

contrôle de l’amplitude du flux autour de la valeur souhaitée. Ainsi en sélectionnant un 

vecteur tension approprié, l’extrémité du flux statorique peut être contrôlée et déplacée de 
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manière à maintenir l’amplitude du vecteur flux à l’intérieur d’une certaine fourchette. Le 

choix de Vs dépend de la variation souhaitée pour le module et la vitesse de rotation du flux et 

par conséquent pour le couple. On délimite généralement l’espace d’évolution de φs dans le 

référentiel fixe (stator) en le décomposant en six régions symétriques par rapport aux 

directions de tensions non nulles. La position du flux dans ces zones est déterminée à partir de 

ses composantes. La position initiale du flux statorique ne peut être nulle pour une MSAP. 

Elle peut être obtenue à partir d’un capteur de position ou par d’autres moyens.  

Les performances du système de contrôle dépendent de la précision dans l’estimation de ces 

valeurs [12,23]. 

Le synoptique de commande DTC est présenté par la figure (IV.16). La figure (IV-17) 

présente le schéma de commande d’un Brushless DC motor BLDCM. 

 

III. 5. 4. Estimation du flux statorique et du couple 

L’amplitude du flux statorique est estimée à partir de ces composantes suivant les axes 

(αβ) , soit [16]: 

( )

( )∫
∫

−=

−=

+=

t

ssss

t

ssss

sss

dtIRV

dtIRV

0

0

22

βββ

ααα

βα

φ

φ

φφφ

                      (IV-37) 

( )cbs

as

iiI

iI

−=

=

2
2
2
3
2

β

α

                  (IV-38) 
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Figure (IV-16) : Synoptique de la commande DTC d’un MSAP 

 
 
 

 

Figure (IV-17) : Schémas de commande par DTC d’un BLDCM 
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On reconstruit les composantes du vecteur tension à partir de la mesure de la tension d’entrée 

de l’onduleur, des états des interrupteurs et en appliquant la transformation de Concordia. 

( )( )

( )320

3210

2
1

21
3
2

SSVV

SSSVV

s

s

−=

+−=

β

α

                 (IV-39) 

En comparant le signe des composantes du vecteur flux et le rapport entre ces composantes et 

l’amplitude du flux, le numéro de la zone dans laquelle se trouve le vecteur flux statorique 

peut être obtenu. 

Le couple électromagnétique peut être estimé pour tout les types de machines synchrones à 

partir des grandeurs estimées du flux φa  et φb  et des grandeurs mesurées du courant Ia et Ib. 

Dans le cas où la forme du flux est trapézoïdale, les vecteurs tensions seront estimés en 

fonction des six états des interrupteurs de l’onduleur (s1,….., s6) et les grandeurs du courant et 

de tensions seront : 

( )abs

as

iiI

iI

+=

=

2
3

1
β

α

                            (IV-40) 

( )( )

( ))()(
2

1

()(21)(
3
2

6,35,20

6,35,24,10

SSVV

SSSVV

s

s

−=

+−=

β

α

                  (IV-41) 

 

IV. 5. 5. Tables de commutations 

Les tables de commutations sont élaborées en fonction des sorties des correcteurs à 

hystérésis du flux et celui du couple et de la zone de position du vecteur flux statorique 

comme le montre le tableau (IV-2). 

Les vecteurs V0 et V7 sont choisis alternativement pour minimiser le nombre de commutation 

dans les bras de l’onduleur. 

Pour des vitesses faibles on choisi la table sans vecteur nul (Table. IV. 2.a) tandis que pour 

des vitesses élevées on choisi la table avec vecteurs nuls (Table IV.2.b). Dans le cas où le 

moteur tourne dans les deux sens de rotation on choisi la table (IV.3). 

Pour un moteur BLDCM dont la fem est de forme trapézoïdale, le couple est estimé avec un 

correcteur à deux niveaux, par contre celui du flux est à trois niveaux. La table de 

commutation est donnée par le tableau (IV-4). 
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Flux Couple θ1 θ2 θ3 θ4 θ5 θ6 

 

φ=1 
τ=1 V2 V3 V4 V5 V6 V1 

τ=0 V6 V1 V2 V3 V4 V5 

 

φ=0 

τ=1 V3 V4 V5 V6 V1 V2 

τ=0 V5 V6 V1 V2 V3 V4 

a 

Flux Couple θ1 θ2 θ3 θ4 θ5 θ6 

 

φ=1 
τ=1 V2 V3 V4 V5 V6 V1 

τ=0 V7 V0 V7 V0 V7 V0 

 

φ=0 

τ=1 V3 V4 V5 V6 V1 V2 

τ=0 V0 V7 V0 V7 V0 V7 

b 

Tableau- IV. 2- Table de commutation à deux niveaux 

a- sans vecteur nul 

b- avec vecteur nul 

c-  

 

Flux 

Couple θ1 θ2 θ3 θ4 θ5 θ6 

 

φ=1 
τ=-1 V2 V3 V4 V5 V6 V1 

τ=0 V7 V0 V7 V0 V7 V0 

τ=1 V6 V1 V2 V3 V4 V5 

 

φ=0 

τ=1 V3 V4 V5 V6 V1 V2 

τ=0 V0 V7 V0 V7 V0 V7 

τ=-1 V5 V6 V1 V2 V3 V4 

 

Tableau- IV.3- Table de commutation   avec comparateur à trois niveaux du couple. 
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couple Flux θ1 θ2 θ3 θ4 θ5 θ6 

 

τ=1 

τ=1 
V1 

(100001) 
V2 

(001001) 
V3 

(011000) 

V4 

(010010) 

V5 
(000110) 

V6 
(100100) 

τ=0 V2 V3 V4 V5 V6 V1 

τ=-1 V3 V4 V5 V6 V1 V2 

 

τ=0 

τ=1 V1 V2 V3 V4 V5 V6 

τ=0 V0 V0 V0 V0 V0 V0 

τ=-1 V3 V4 V5 V6 V1 V2 

 

Tableau- IV. 4- Table de commutation pour un moteur BLDCM dont la fem est de forme 
trapézoïdale 

 
IV-5-6. Résultats et simulation 

La figure (IV-18), montre la réponse du système de contrôle à l’application d’une 

charge de 2N.m, et d’une vitesse de référence de 150rad/sec. Pour cet essai en charge on a 

utilisé une table de commutation sans vecteurs nuls à deux niveaux. Le couple et la vitesse 

suivent bien leurs références avec une dynamique très rapide. On peut remarquer aussi que le 

comparateur à hystérésis a permis de maintenir l’extrémité du flux statorique dans la bande 

d’hystérésis d’où la trajectoire du flux statorique est pratiquement circulaire est d’amplitude 

0.3. 

A un temps donné, on fait un changement brusque du couple résistant (de 2 à 2.5) N.m 

(figure(IV-19). On  remarque que le système répond rapidement à ce changement  aux 

niveaux de la vitesse et du couple, le flux garde une amplitude fixe. On peut remarquer la 

même chose pour un changement du couple résistant de 1 à 1.5 N.m (figure (IV-20)). 

La figure (IV-21) présente la réponse du système de contrôle à l’application d’une charge de 

1N.m, et d’une vitesse de référence de 150rad/sec. Pour cet essai en charge on a utilisé une 

table de commutation avec vecteurs nuls à deux niveaux. On voit bien que le couple et la 

vitesse suivent bien leurs références avec une dynamique très rapide par rapport au cas 

précèdent (Sans vecteur nul) avec une minimisation des ondulations du couple. Le courant Iq 

suit bien le couple. 

L’effet de la résistance statorique sur les réponses du système est presque négligeable, ce qui 

est montré sur la figure (IV-22). 

La figure (IV-23) montre l’allure des courants de phase qui sont de type créneaux en fonction 

de la position du rotor. 
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Figure (IV-18) : Réponse du système à un démarrage en charge 
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Figure (IV-19) : Réponse du système à un démarrage en charge avec 

 changement brusque du couple résistant 
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Figure (IV-20) : Réponse du système à un démarrage en charge avec 

   changement brusque du couple résistant avec Cr=1N.m 
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Figure (IV-21) : Réponse du système à un démarrage en charge en tenant  

compte du vecteur nul 
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Figure (IV-22) : Réponse du système à un démarrage en charge avec Cr=1N.m 

   et une augmentation de la résistance statorique de 50% 
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Figure (IV-23) : Courants de phase en fonction de la position du rotor 
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IV-6 Méthode de commande de l’énergie réactive et du couple (DRECT) 

C’est une nouvelle méthode de commande  DTC basée sur le contrôle de la puissance 

réactive du moteur et du couple (Direct reactive energy and Torque control)  au lieu du flux et 

couple dans la méthode classique DTC. Cette méthode est intervenue suite aux difficultés 

posées par la commande DTC du MSAP ou BLDCM qui sont [21-23]: 

- Inductance d’enroulement faible. 

- Faible moment d’inertie. 

- Valeur du flux magnétique constante. 

Les équations des tensions, courants et flux sont données par l’équation (IV-32). L’énergie du 

moteur peut être exprimée par la relation [24]: 

( )ββαα φφ iipW += .
2
3                   (IV-42) 

Le couple électromagnétique est : 

( )αββα φφ iipem −=Γ .
2
3                   (IV-43) 

Le contrôle du système consiste à contrôler deux vecteurs simultanément : 

- Contrôle de l’énergie réactive en introduisant l’estimateur du flux, l’estimateur et le 

comparateur de l’énergie. 

- Contrôle du couple électromagnétique en introduisant un estimateur du flux, un 

estimateur et comparateur du couple. 

L’estimation de l’énergie réactive et du couple est basée sur des valeurs mesurées des tensions 

et des courants. 

 

IV-6-1 Estimateur du flux. 

Le flux est calculé par l’expression : 

( )
( )∫

∫
−=

−=

dtiRV

dtiRV

s

s

βββ

ααα

φ

φ .
                  (IV-44) 

Avec : 

a

a

VV
ii

=
=

α

α         
( )

( )ba

ba

VVV

iii

2
3

1

2.
3

1

+=

+=

β

β

                               (IV-45) 

On peut estimer le flux par la proposition d’un pur intégrateur  pour des basses fréquences 

statoriques : 
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1( ) ( ) .

1( ) ( ) .

s s

s

t t V R i t t

t t V R i t t

α α α

β β β β

φ φ

φ φ

⎛ ⎞+ Δ = − − Δ⎜ ⎟Γ⎝ ⎠
⎛ ⎞+ Δ = − − Δ⎜ ⎟Γ⎝ ⎠

∑

∑
        (IV-46) 

 Δ t  temps d’échantillonnage. 

Les estimateurs  du couple et énergie réactive sont décrit par les produits vectoriel et scalaire 

du vecteur courant et vecteur flux donnés selon les axes (α β) et selon les équations            

(IV-40,41). 

 

IV-6-2. Comparateurs du couple et  énergie réactive. 

Les signaux de références du couple et l’énergie couvrent les intervalles (-Wmax et 

Wmax) et (-Γmax et Γmax). L’erreur de l’énergie réactive qui est définit par la différence de la 

valeur estimée et la référence est délivrée au comparateur d’énergie qui donne deux sorties : 

00

10

=⇒<−

=⇒>−

dWWW

dWWW

ref

ref                   (IV-47) 

La même chose pour le comparateur du couple où : 

00

10

=Γ⇒<Γ−Γ

=Γ⇒>Γ−Γ

d

d

ref

ref                   (IV-48) 

Les sorties des comparateurs  vont définir le secteur pour la tension d’alimentation d’entrée 

appliquée pour le moteur et qui est choisie à partir d’une table de commutation et de  six 

vecteurs de tensions avec six secteurs de fonctionnement où chaque secteur d’une durée de 

60° électrique. 

La table de commutation est donnée par la table (IV-5). 

La figure (IV-24) présente le schéma de commande proposé d’un contrôle direct d’énergie et 

du couple pour le moteur MSAP. 

 

IV-6-3 Simulation et Résultats. 

Les figures (IV-25-27) présentent les réponses du système en charge, où on peut 

conclure que le système répond plus rapidement par rapport au cas précèdent, seulement il 

présente des bandes d’hystérésis plus large surtout pour le couple. 
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Couple Energie θ1 θ2 θ3 θ4 θ5 θ6 

 

dΓ=1 
dW =1 V2  (110) V3 (010) V4 (011) V5 (001) V6 (101) V1 (100) 

dW =0 V7 V0 V7 V0 V7 V0 

 

dΓ=0 

dW =1 V3 V4 V5 V6 V1 V2 

dW =0 V0 V7 V0 V7 V0 V7 

 

Tableau- IV. 5- Table de commutation Pour un moteur BLDCM 
pour correcteur à deux niveaux 

 

 

 
 

 

 

 

 

 

 

Estimateur 
22

βα φφφ +=  

( )ββαα φφ iipW += .
2
3  

( )αββα φφ iipem −=Γ .
2
3  

    βα ii ,    
 

βα ii ,,      

   ba VV ,  
 

βα VV ,

Table de 
commutation 

onduleur
dW
dΓem 

Wref

W

Γem 

MSAP 

Comparateur d’énergie 

Comparateur de 
     Couple  

Γref 

Figure (IV-24) : Schémas de commande proposé de  DRETC 

d’un MSAP 
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Figure (IV-25) : Réponse du système à un démarrage en charge 
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Figure (IV-26) : Réponse du système à un démarrage en charge avec 

 changement brusque du couple résistant 
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Figure (IV-27) : Réponse du système à un démarrage en charge 

 

IV-7. Optimisation des pertes d’un MSAP 

 Le moteur à aimants permanents alimenté par un onduleur est actuellement largement 

utilisé dans diverses applications industrielles, cela  revient à ces avantages intéressants 

(chapitre I) plus particulièrement le rendement élevé. 

Dans les applications industrielles dont le temps d’opération est continu tel que les véhicule 

électrique, le rendement est une performance très importante. Donc, il est souhaitable de 

contrôler le rendement de ces moteurs ce qui conduit à minimiser leurs pertes en utilisant des 

méthodes de contrôle et d’optimisation efficace. 

La plus part des stratégies de contrôle des pertes utilisent des modèles dans le système d’axe 

(d,q) , en optimisant les pertes par l’annulation de la composante du courant de phase selon 

l’axe d (Id = 0). Ce modèle optimise les pertes, mais il ne donne pas des résultats satisfaisants. 

Par conséquent, des méthodes récentes sont proposées afin d’améliorer le rendement par le 

contrôle du courant Id [25-27]. 
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IV-7-1. Pertes dans les moteurs à aimants permanents 

Les pertes dans les moteurs à aimants permanents consistent aux pertes Joules, pertes 

fer et les pertes mécaniques. Ces derniers,  dépendent de la vitesse et ils sont incontournables. 

Par contre, les pertes fer et les pertes Joule sont incontrôlables. 

Les pertes Joule peuvent être minimisées par le contrôle du vecteur de courant dans le but de 

produire un couple max. Les pertes fer peuvent être minimisées par le contrôle du flux, 

puisque ces pertes sont proportionnelles à l’induction magnétique produite suivant 

l’équation [28,29]: 
22

sed
n

shfer BKBKP ωω +=                   (IV-49) 

Avec, ωs fréquence du stator, Kh et Ked des constantes d’hystérésis et des courants de 

Foucault, B est l’induction magnétique et n constante de STEINMETZ. Ces constantes 

dépendent du type du matériau utilisé, et peuvent être obtenues à partir des courbes données 

par le constructeur. Par exemple, pour le Silicone : Kh =40-55, n=1.8-2.0 et Ked=0.04-0.07 

[28-29]. 

Généralement cette expression est utilisée dans le cas ou la fem est sinusoïdale. Dans le cas ou 

la fem est non sinusoïdale, les pertes hystérésis dépendent seulement de la densité du flux 

magnétique, et pour les pertes par courant de Foucault, on peut les exprimer par la 

relation [29]: 

∫ ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=

T
ed

ed dt
dt
dB

T
KP

0

22                      (IV-50) 

Où, T est la période, ( T =1/f). 

Le modèle que nous allons étudier propose un contrôle optimal du vecteur courant pour la 

minimisation des pertes. 

 

IV-7-2. Modèle de base de minimisation des pertes 

En premier lieu, on représente le moteur à aimants permanents par un circuit électrique 

équivalent dans le système d’axe d et q et qui est illustré par la figure (IV-28). Ce schéma 

équivalent inclus l’effet des pertes fer et Joule., ou la résistance Rs présente l’effet des pertes 

Joule et la résistance Rc présente l’effet des pertes fer. 
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Figure (IV-28) : Circuit équivalent d’un moteur à aimants permanents. 

a- circuit équivalent selon l’axe d. b- circuit équivalent selon l’axe q. 

 

Selon cette figure, on peut écrire le système d’équation des tensions par l’expression [25-30]: 

⎥
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⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
+⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡ −
=⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

aoq

od

d

q

oq

od

i
i

L
L

v
v

ωφω
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                (IV-52) 

Avec ; 

cqqoqcddod iiiiii −=−=   ,                   (IV-53) 

( )
s

odda

c

oqd
cd R

iL
R

iL
i +

=−=
φωωλ

cqi   ,                (IV-54) 

Avec ; 

id, iq  composantes selon les axes  d et q du courant. icd, icq composantes selon les axes  d et q 

du courant des pertes fer. vd, vq composantes selon les axes  d et q de la tension. 

oqqiLω
Vod Rs

Rc Vd 

icd iod 

id 

odd iLω
Voq Rs

Rc Vq 

icq ioq 

Iq 

(a) 

aωφ  

(b)
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Ld, Lq composantes selon les axes  d et q de l’inductance. Rs, Rc résistance statorique de phase 

et résistance des pertes fer. λ Coefficient de saillance ou dq LL=λ . 

ea φφ 3= , eφ  est le flux dû aux aimants permanents. 

Le courant de phase Ia, la tension nominale Va  et le couple s’expriment par les relations 

suivantes : 

22
qda iiI +=                  (IV-55) 

( ) ( )( )22

22

oddaqsoqdds

qda

iLiRiLiR

vvV

+++−=

+=

φωωλ
              (IV-56) 

( ) oqoddoqa iiLpip λφ −+=Γ 1                   (IV-57) 

Donc, à partir du circuit équivalent et des équations précédentes, on peut exprimer les 

différentes pertes par : 

• Pertes Joule :          

( )
( )

⎪⎩

⎪
⎨
⎧

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛ +
++⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−=

+=
22

22

c

odda
oq

c

oqd
ods

qdsj

R
iLi

R
iL

iR

iiRP

φωωλ                   (IV-58) 

• Pertes fer :               
( )

( ) ( )
c

oddoqd

cqcdfer

R
iL

Rc
iL

iiRcP

a

2222

22

+
+=

+=

φωλω              (IV-59) 

• Pertes mécanique :     rmecmec fP ω=                (IV-60) 

Ou, fmec est le frottement et pr ωω = . 

Les pertes totales sont : 

mecferj PPPP ++=  

 

IV-7-3. Condition de minimisation de pertes 

Comme les pertes mécaniques sont incontrôlables, on peut seulement contrôler les 

pertes électriques par le contrôle du courant id. D’après les équations précédentes, on peut 

exprimer les pertes électriques (Pe = Pfer + Pj) en fonction de iod , Γ et ω.  

( ) ( ) ( )
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λφ −+

Γ
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Pour un fonctionnement stable où le couple et la vitesse sont constants, les pertes électriques 

sont fonction seulement de iod. A partir de la figure (IV-29), on peut voir que les pertes 

électriques acceptent une valeur optimale du courant iod qui les minimisent. 

La condition de minimisation de ces pertes est donnée par [29,31,32]: 

0=
∂
∂

od

e

i
P                      (IV-62) 

On obtient : 

• Pour un moteur à aimants sans saillance : 

( )
( )csdc

s
acsd

od RRLRR
RRLi

++
+

= 2
22

2

ω
φω                   (IV-63) 

• Pour un moteur à aimants avec saillance [31,33]: 
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s
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oq
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i
++

+
−

+

+
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−
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22

2
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22

22

.
.
.

ω
φω

ω
ω

              (IV-64) 

On peut faire une approximation de : c
c

s RRR ≈+  puisque s
c RR >> . 

 

IV-7-4 Résultats  de simulation 

La figure (IV-29) présente la variation des pertes en fonction du courant Id, ou on 

remarque que la courbe des pertes possède un minimum (pour Id ≅ -2A). Le courant Iq varie 

en fonction de Id d’une façon presque linéaire. On montre aussi que, les pertes des moteurs à 

aimants permanents à pôles saillants sont un peu élevées par rapport à celui à pôles lisses. 

Le résultat de l’optimisation des pertes pour les deux cas (Id = 0 et Id ≠0  ) est illustré par la 

figure (IV- 30), où on voit bien que le rendement pour un courant Idopt (Id ≠0  ) est élevé par 

rapport  au cas de Id =0, puisque les pertes  ( Joules et fer) sont minimisées. 

On démontre par la figure (IV- 31) l’influence de la résistance statorique sur le rendement et 

les pertes, où une augmentation de 50% de la résistance implique une diminution de l’ordre de 

10% du rendement. 

 

IV-7-5 Commande avec optimisation énergétique 

Le principe de cette commande est de remplacer le courant Id calculé dans la 

commande vectorielle ou bien la DTC par le courant Id  optimal, celui trouvé par 

l’optimisation des pertes, dans le but d’obtenir le bon de fonctionnement optimal du moteur 

pour un meilleur rendement et des performances dynamiques très satisfaisantes. On remarque 
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à travers la figure (IV-32) l’effet de courant iodop sur les allures des couples et du courant, où 

on a une minimisation des ondulations de couple surtout en régime permanent. Le système 

répond rapidement et la vitesse suit bien sa consigne.  
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Figure (IV-29) : Variation des pertes et du courant Iq  en fonction du courant Iod 

a- Moteur à pôles saillants   b- moteur à pôles lisses 
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Figure (IV-31) : Variation des pertes (Joules et fer) et des courants (Iq et Id )    

 en fonction de la vitesse pour  Rs = 1.5 Ω : 1- Id ≠0   2- Id =0 
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Figure (IV-32) : Réponse du système à un démarrage en charge avec Idopt 
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IV.8 Conclusion  

On peut conclure à partir de cette étude que : 

• La commande vectorielle améliore le temps de réponse et permet d’avoir un réglage 

rapide du couple. 

• La commande DTC  dépend essentiellement de la précision de l’estimation du flux 

ainsi que de la table de commutation. 

• L’utilisation d’une table avec vecteur nulle permet de réduire les ondulations du 

couple mieux que celle sans vecteur nul. 

• Le contrôle direct du couple en tenant compte de la puissance réactive du moteur au 

lieu du flux améliore les performances dynamiques du moteur, puisque il tien compte 

de certains paramètres que la DTC classique les ignore comme la valeur du flux 

magnétique, constante dans le cas de la DTC. 

• L’amélioration du rendement du moteur est obtenue en minimisant les pertes totales 

par la recherche du courant optimal iod avec la condition ∂Pe /∂iod = 0. Cette méthode 

donne des résultats très satisfaisants par rapport au cas dont iod = 0. 
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Chapitre V 

Commande et minimisation des pertes d’un MRV 

 

V-1 Introduction. 

  Les MRV présentent plusieurs avantages par rapport aux moteurs à induction ou aux 

moteurs à aimants permanents, à savoir : simplicité de commande, absence des pertes 

rotoriques, simplicité de construction,…, ce qui les favorisent dans certains applications 

industrielles comme la traction électrique. Pour cela, pour l’obtention des performances 

dynamiques élevées avec précision de ce type de moteurs, il est très intéressant d’optimiser 

leurs rendements et de contrôler leurs paramètres (vitesse, flux et couple). La méthode du  

contrôle directe du couple est une solution fiable pour répondre à ces exigences. 

 

V-2 Théorie de la DTC du MRV 

Le principe de base de la DTC pour le MRV est le même principe utilisé dans le cas 

d’un MSAP avec quelques modifications. Donc, on s’intéressé seulement aux équations 

définissant le MRV, le coté onduleur est bien décrit dans le cas du MSAP.  

On peut présenter un moteur à reluctance variable dans le système d’axes de rotation (dq) par 

la figure (V-1). 

 
Figure (V-1) : Diagramme vectoriel d’un MRV 

A partir de ce diagramme, on peut tirer les équations selon les axes (dq) [1-4] : 
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)(cos.)(sin. 222222 γγφφφ dqsqsdss LLI +=+=       (V-3) 

Avec ; Ld, Lq et Ls sont respectivement les inductances directe et en quadrature (selon d et q) 

et l’inductance de fuite. 

Rs est la résistance statorique par phase et ωr la vitesse de rotation. 

Le principe de la DTC est le contrôle de l’amplitude et de la vitesse de rotation du flux 

statorique. Donc, le calcul du flux statorique est très important, il est déterminé à partir du 

courant statorique, la tension et l’angle rotorique θr. 

Le contrôle direct du couple est basé sur l’orientation du flux statorique. L’expression du flux 

statorique est la suivante [5-7]: 

( )
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−=

t

qssqsqs

t

dssdsds

dtIRV

dtIRV

0

0
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         (V-4) 

Pendant une période d’échantillonnage T, le vecteur tension appliqué au moteur reste constant 

: 

( ) ( )
( ) ( )tTIRVTt

tTIRVTt

qsqssqsqs
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+−=+
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)(
)(

        (V-5) 

Pour une bonne estimation du flux, on peut placer un régulateur de flux de telle façon que les 

équations précédentes peuvent êtres écrites sous la forme [3,5]: 
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       (V-6) 

Où, k1 et k2 sont les paramètres du régulateur. 

L’équation du couple électromagnétique est exprimée dans le référentiel (dq) en termes de 

flux et de courants statorique comme suit : 

( )dsqsqsdse IIp φφ −=Γ
2
3           (V-7) 

A partir de ces équations, le modèle de la DTC du MRV est construit. 

 

V-3 Sélection des vecteurs tensions 

Les vecteurs tensions de commutation sont sélectionnés à partir d’une table de 

commutation en se basant sur les valeurs du flux et du couple. On a huit vecteurs de tensions 
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dont six vecteurs sont non nuls (V1, V2,…V6) et deux vecteurs nuls (V7 et V0). On peut 

définir ces  vecteurs  tensions à partir des sorties des comparateurs d’hystérésis des flux et du 

couple. 

L’erreur du flux qui est définie par la différence de la valeur estimée et la référence est 

délivrée au comparateur d’hystérésis du flux  qui donne deux sorties : 
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d

d
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ref           (V-8) 

La même chose pour le comparateur d’hystérésis du couple où : 
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On peut utiliser un comparateur à trois niveaux pour le couple: 
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La table de commutation est donnée par la table (V-1). 

 

Couple Flux θ1 θ2 θ3 θ4 θ5 θ6 

 

dΓ=1 
dφ =1 V2  (110) V3 (010) V4 (011) V5 (001) V6 (101) V1 (100) 

dφ =0 V7 V0 V7 V0 V7 V0 

 

dΓ=0 

dφ =1 V3 V4 V5 V6 V1 V2 

dφ =0 V0 V7 V0 V7 V0 V7 

 
Tableau- V.1- Table de commutation Pour un moteur MRV 

pour correcteur à deux niveaux 
 

La figure (V-2) présente le schéma de commande proposé d’un contrôle direct d’énergie et de 

couple pour le moteur MSAP. 
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Figure (V-2) : Le synoptique de commande DTC d’un MRV 

 

V-4 Résultats et simulation. 

Pour l’application de la commande DTC sur le MRV, on a choisi un moteur dont les 

paramètres sont représentés par le tableau V-2: 

 

Moment d’inertie 0.003 Couple max (N.m) 4 

Vitesse (tr/mn) 2400  Inductance Ld (mH) 72 

Résistance Rs (Ohm) 1 Inductance Lq (mH) 28 

 

Tableau V-2 : Paramètres du MRV 
 

La figure (V. 3) montre la réponse du système à vide, la vitesse de référence est de 

250rad/sec. Le couple et la vitesse suivent bien leurs références avec une dynamique très 

rapide. On peut remarquer aussi que le comparateur à hystérésis a permis de maintenir 

l’extrémité du flux statorique dans la bande d’hystérésis d’où une trajectoire du flux statorique 

pratiquement circulaire est d’amplitude 0.2. 

La figure (V.4) présente la réponse du système pour une charge de 1.5 N.m et une vitesse de 

référence de 250rad/sec. On voit bien que le couple et la vitesse suivent bien leurs références 

avec une dynamique rapide ; seulement on remarque la présence des ondulations au niveau du 

couple et du courant durant le régime transitoire. 
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L’effet de la résistance statorique sur les réponses du système est presque négligeable, ce qui 

est montré sur la figure (V-5). 
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Figure (V-3) : Réponse du système à un démarrage à vide 
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Figure (V-4) : Réponse du système à un démarrage en charge 

0 2 4 6
-100

0

100

200

300

temps [s]

vi
te

ss
[ra

d/
s]

-0.4 -0.2 0 0.2 0.4
-0.4

-0.2

0

0.2

0.4

temps [Wb]

flu
x 

[W
b]

0 2 4 6
-1

0

1

2

3

4

temps [s]

co
up

le
[N

.m
]

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
-5

0

5

temps [s]

co
ur

an
t [

A
]

 
Figure (V-5) : Réponse du système à un démarrage à vide avec changement  

de la valeur de la résistance 
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V-5 Minimisation des pertes du MRV. 

L’étude des pertes dans le MRV particulièrement les pertes fer et Joules nous permet 

de mieux contrôler le couple en tenant compte de ces pertes. Plusieurs types de modèles de 

minimisation de pertes ont été proposés [8-10]. Dans ce chapitre on présente une technique 

basée sur des solutions analytiques qui permettent d’optimiser le rendement du MRV . 

 

V-5-1 Modèle de minimisation des pertes. 

Le MRV est un moteur ne présentant aucune excitation au rotor, il est seulement excité  

par l’enroulement distribué sur le stator. Le couple est développé par la variation de la 

reluctance en fonction de la position du rotor. 

Les figures (V-6) présentent un schéma équivalent selon les axes (d,q) du MRV. 

 
 

Figure (V-6) : Circuit équivalent d’un MRV. 

a- circuit équivalent selon l’axe d. 

b- circuit équivalent selon l’axe q. 

 

Ce schéma équivalent et le même que celui d’un MSAP avec φa=0. 

Le couple électromagnétique est donné par [1-12]: 
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( ) qodoqdem iiLLp −=Γ
2
3                    (V-11) 

Le courant est donné par : 

22
qds III +=                      (V-12) 

Comme dans le cas du moteur à aimants permanents, on peut estimer les pertes dans les pertes 

Joules, les pertes fer et les pertes mécaniques, elles sont données par les relations : 

• Pertes Joule : 
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• Pertes fer :  

Sont la somme des pertes Hystérésis et des pertes par courant de Foucault [12] : 
222 ... mdmHfe fCfCP φφ +=                     (V-14) 

 

Ou, φm flux magnétique dans l’entrefer et qui est égale à : 

( ) ( )22. qmqdmdm ILIL +=φ                     (V-15) 

Donc, on obtient : 

( )2222 . qdmqfefer IIkLfCP += β                   (V-16) 

Avec : β = 1.3 ÷ 1.6 

 βf
fCfCC dH

fe

2+
=   Coefficient des pertes fer. 

Avec : Lmq et Lmd sont les inductances magnétisantes selon les axes d et q, f fréquence 

d’alimentation,  k  le rapport Lq/Ld  et Rc  représente la résistance des pertes fer. 

On peut utiliser la formule suivante pour le calcul des pertes fer : 
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• Pertes mécaniques : 

  2
rmmec CP ω=                      (V-18) 

Avec : Cm constante des pertes mécaniques. 

A partir de ces équations, on déduit l’expression des pertes totales à minimiser sans introduire 

les pertes mécaniques qui sont fonction de la vitesse de rotation : 
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V-5-2. Condition de minimisation des pertes. 

On peut minimiser les pertes par le contrôle du courant et de la tension. Pour un 

fonctionnement stable où le couple et la vitesse sont constants, les pertes électriques sont 

fonction seulement de iod.  

La condition de minimisation de ces pertes est donnée par: 

0=
∂
∂

od
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i
P                      (V-20) 

La valeur optimale du courant iod pour minimiser les pertes données par l’équation (V-19) est 

déterminée par la résolution de l’équation [8,12]: 
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On peut déterminer le courant ioq par la tangente de l’angle des courants : 
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On remarque  que l’angle α ne dépend que de la vitesse et (Ld, Lq). Donc, on peut écrire que 

[12-14] : 

odoq iki ).(ω=                     (V-23) 

k(ω) est une fonction de la vitesse. 

On peut exprimer k  en fonction du rapport des inductances Ld et Lq ou :  
q
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L
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Par conséquents on peut déduire le rendement par : 
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Ou, qds jiii +=  et  oqod jvvv +=0  

En introduisant les relations du couple, du courant et de la tension, le rendement est donné 

par : 
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2ωω
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η
++−

−
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Avec ; 

 

On remarque que le rendement ne dépend pas du couple, mais seulement du rapport k est la 

vitesse de rotation ω. 

 

V-5-3 Résultats  de simulation 

Les figures (V-7-9) présentent la variation des pertes et du courant en fonction du 

courant iod, non optimisés, ou on remarque que les pertes sont influées par la variation de ce 

courant et aussi elles acceptent une valeur minimale pour un courant iod . 

En optimisant le courant iod, on obtient des résultats très satisfaisants pour le rendement et les 

pertes,  ceci est illustré par les courbes (V–10-13). On observe bien sur ces courbes la 

diminution des pertes surtout les pertes Joules ce qui influe directement sur le rendement. 

On remarque que l’influence du couple sur le rendement est négligeable (figure-V-14). 

 
Figure (V-8) : Variation des pertes fer (1) et pertes joule (2) en fonction du courant iod 
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Figure (V-9) : Variation du courant ioq  en fonction du courant iod 

 
Figure (V-10) : Variation des pertes  totales en fonction du courant iod 
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Figure (V-11) : Variation du rendement en fonction de la vitesse 

 

 
Figure (V-12) : Variation des pertes (fer et joules) optimisées en fonction de la vitesse 

0 50 100 150
0

10

20

30

40

50

60

70

80

90

100

vitesse[rad/s] 

pe
rte

s[
W

] 

Pertes Joule 

Pertes fer 

0 50 100 150
0.1 

0.2 

0.3 

0.4 

0.5 

0.6 

0.7 

0.8 

0.9 

vitesse [rad/s]

re
nd

em
en

t 



CHAPITRE V                                                     COMMANDE ET MINIMISATION DES PERTES D’UN MRV 

 

 145 
 

 
Figure (V-13) : Variation des pertes totale minimisées  en fonction de la vitesse 

 
Figure (V-14) : Variation du rendement en fonction du couple 
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Figure (V-15) : Variation des courants iod et ioq  en fonction du couple 

 
Figure (V-16) : Variation des pertes en fonction du couple 
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V-6 Conclusion. 

Dans ce chapitre, nous avons présenté la commande directe du couple d’un MRV qui 

donne un bon contrôle de la vitesse et du couple à partir du contrôle du flux. Ceci nous permet 

de mieux contrôler par la suite la position du moteur sans utiliser un capteur de position. 

Le modèle utilisé pour la minimisation des pertes du MRV permet d’optimiser le rendement 

du moteur par le contrôle de la composante du courant iod selon l’axe d. On peut trouver des 

résultats meilleurs en implantant ce modèle dans un algorithme de commande (commande 

vectorielle par exemple). 
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Chapitre VI 
Application du MSAP dans un système 

 solaire de pompage d’eau 
 

VI-1 Introduction. 

Les moteurs à aimants permanents sont considérés permis les meilleurs types de 

moteurs qui présentent un rendement élevé, simplicité de commande, faible maintenance par 

rapport aux moteurs conventionnels, et aussi leurs diversité d’application de variation de 

vitesse spécialement les moteurs à faible inertie alimentés par des onduleurs de tensions. Ces 

performances ont donnés un intérêt grandissant pour leurs utilisations dans les systèmes 

solaires de pompage d’eau, et plus particulièrement dans des sites isolés vue l’absence de 

l’énergie électrique. 

 

VI-2 Composition d’un système solaire de pompage d’eau 

 Le pompage de l'eau est l'une des applications les plus courantes utilisant l'énergie 

solaire pour l'irrigation où l'alimentation en eau potable. Ce système comprend 

essentiellement  (figure (VI-1)): 

    - Une source électrique qui est le générateur photovoltaïque; 

    - Un moteur; 

    - Une pompe; 

    - Une source d’eau. 

D'autres éléments peuvent être associés dans ce système et qui dépendent de sa technique de 

conception, tels que : 

   - Un équipement électronique ( système de commande" MPPT", onduleur,..); 

   - Un équipement de stockage (Accumulateur, réservoir, ..). 

 
Figure (VI-1) : Système solaire de pompage d'eau 
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VI-3 Modèle d’un générateur PV. 

Le circuit équivalent d’un module solaire est illustré par la figure (VI-2).  

 
Figure (VI-2) : Circuit équivalent d’un module solaire  

Où, Iph  est photon courant, Iin courant de la diode, Rsh résistance parallèle et Rs la résistance 

séries. 

La caractéristique I(V) d’un module pour un éclairement de référence Eref peut être 

approximer par les équations [1-3]: 

[ ]1)/).exp(( −+−= bIRVaII msmccm                          (VI-1) 

Avec; [ ] [ ]ccopcosopop IIVRIVb /1ln/. −−+=                         (VI-2) 

[ ] )/)(exp(. . bRIVIIa sopopopcc +−−=                          (VI-3) 

Où;  mI  Courant du module; mV  tension du module; ccI  courant de court-circuit; coV tension 

du circuit ouvert; opV  tension optimale et opI  courant optimal. 

Pour d’autres valeurs d’éclairements et de températures, on a : 

VVV
III

mm

mm

Δ+=
Δ+=

'
'

                                                             (VI-4) 

ou : [ ] ccrefcrefct IEETEEI .1)/()/( −+Δ=Δ α                    (VI-5)       

IRTV st Δ−Δ−=Δ ..β                                                                                              (VI-6) 

Avec: 

  - tα  est le coefficient de température de variation du courant  (pour un éclairement  Eref) ; 

  - tβ is est le coefficient de température de variation de la tension (pour un éclairement Eref).   

  - refTTT −=Δ , T est la température de fonction, et Tref la température de référence.. 

Pour un générateur, la caractéristique I(V) est : 

mmsgmmpg VNVINI '*           and           '* ==                      (VI-7) 

Où Nmp est le nombre de modules en parallèle et Nms le nombre de modules en série. 

Rs 

Rsh 
Vout

Iph 
Iin
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VI-4  Dimension d’un générateur PV. 

La puissance  que doit fournir un générateur PV est calculée en fonction de la 

puissance demandée par l'ensemble moteur-pompe.   Donc, les  dimensions de ce générateur 

sont en fonction de la puissance délivrée au moteur, le rendement du générateur et 

l’éclairement. La surface effective du générateur est donnée par l'équation suivante [5] : 

310..
.100.

cg

abh
g

EN
PNA =                                                              (VI-8) 

où, - Nh, Ng et le Ec sont le nombre d'heures de fonctionnement de la charge (moteur-pompe) 

par jour (7 heures par jour), le rendement du générateur et l'éclairement moyen quotidien (la 

valeur moyenne annuelle est de 5.56kwh/m² [1]). 

Le nombre de modules est : 

m

g
m

A
AN =                                                                            (VI-9) 

ou, Am est la surface effective du module. 

Le rendement du générateur est donné par [1],[6]: 

ptpcpamg FFF ...ηη =                                                          (VI-10) 

Avec : - ηm est le rendement du module; 

- Fpa est le facteur de désadaptation entre le point de travail du moteur est le point de 

puissance maximale (on le prend de l'ordre de 0.9); 

            - Fpc est le facteur dû à la dispersion des caractéristiques des modules (0.98); 

            - Fpt est le facteur déperdition dû à l'influence des caractéristiques des  modules  

 (0.91) 

 

VI-5 Modèle Moteur-Pompe. 

 Le moteur utilisé dans ce système de pompage doit être déterminé en fonction de la 

puissance de la pompe. Pour mieux définir le type de moteur, il faut tenir compte de certains 

facteurs: 

- Source d'alimentation (générateur photovoltaïque); 

- Type de pompe; 

- Mode d'accouplement (directe, par courroie...etc). 

Le moteur est alimenté par une tension et un courant qui sont fournis par le générateur PV 

selon l'équation de fonctionnement: 

ωE

s

KE
EIRU

=
+= .

                   (VI-11) 
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Avec, Rs est la résistance de phase du moteur, E la force électromotrice d'une phase et KE 

constante de la fem. Le changement d'éclairement peut causer des changements dans ces 

valeurs. 

Le couple électromagnétique est exprimé par : 

IKTem =Γ                       (VI-12) 

Ou, KT est la constante du couple et I le courant de phase. 

A partir des relations précédentes, on peut déduire la relation couple-vitesse du moteur dans 

l’état stable  qui est : 

 

( )
E

sTem

K
RKU ./Γ−

=ω                     (VI-13) 

L’équation dynamique du moteur est : 

pLem f
dt
dJ Γ++=Γ−Γ ωω                     (VI-14) 

ΓL est le couple de charge, f est coefficient de frottement et Γp est le couple des pertes.  

Le couple de charge est donné par la relation [5] : 
2ωbaL +=Γ                     (VI-15) 

Les constantes a et b dépend de la charge qui est la pompe. 

La puissance absorbée Pp d'une pompe est la puissance absorbée au niveau de l'accouplement 

ou de l'arbre de la pompe. Elle est déterminée d'après la formule suivante [2-5] : 

p
p

HQgP
η

ρ ...
=                                                                   (VI-16) 

avec: - Q est le débit en m3/s; 

         - H est la hauteur d'élévation totale en m; 

         - ρ est la densité de l'eau en Kg/m²; 

         - ηp est le rendement de la pompe. 

         - g est la pesanteur en m/s² 

Donc, on peut écrire l’équation du couple de charge comme suit : 

ω
ρ HQg

L
...

=Γ                (VI-17) 

L'installation d'une pompe dans un système de pompage exige la connaissance de ces 

paramètres qui nous permettent de déterminer son pont de fonctionnement (débit nominal Qn 

et la hauteur d'élévation totale H assurés pour une vitesse de rotation nominaleω). Le 
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comportement de la pompe pour des conditions différentes peut être définit par des courbes 

caractéristiques permettant de déduire le point de fonctionnement de la pompe et qui sont : 

courbe hauteur -débit (H = f(Q)), courbe de puissance-débit (P = f(Q)) [1-8]. 

  
2

10

2
210

2
210

QccH

QbQbbP

QaQaaH

+=

++=

++=

        (VI-18) 

a0,a1,a2,b0,b1,b2,c0 et c1 sont des constantes en fonction des dimensions de la pompe.  

La dernière relation présente la hauteur nécessaire pour la canalisation de la pompe en 

fonction du débit. 

La relation liant le débit et la hauteur est donnée par :  

rq N
H

Q
n .43=                                                                    (VI-19) 

avec : - Nr est la vitesse (tr/mn); 

          - nq est la vitesse spécifique de la pompe (pour des aubes à simple courbure, elle est 

inférieure à 30tr/mn). 

Pour une pompe centrifuge, le rendement global peut atteindre 0.9 dans le cas de pompes 

importantes, mais il peut descendre jusqu'à 0.4 s'il s'agit de très petites pompes [12].  

Le rendement de la pompe est exprimé par: 

ω
η

.
..

L
p

Hgm
Γ

=                   (VI-20) 

Où m est  la masse du débit. 

Le rendement du générateur PV est donné en fonction de la tension et du courant délivrées : 

cg
g EA

IV
.
.

=η                              (VI-21) 

Le rendement du système moteur-pompe est donné par : 

IV
HQg

mp .
...ρη =                  (VI-22) 

Et par conséquent le rendement global du system est : 

mpg ηηη .=                   (VI-23) 

La puissance de la pompe est liée à la puissance mécanique du moteur par la relation : 

                                     tmPP η.=                                                               (VI-24) 

avec, ηt est le rendement de transmission. 
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VI-6 Analyse des performances du système. 

A partir du modèle décrit, on peut analyser les performances d’un système solaire de 

pompage d’eau utilisant un moteur à aimants permanents couplé à une pompe centrifuge.  

La figure (VI-3) présente la variation de la tension délivrée par le générateur en fonction du 

courant pour divers types d’éclairement, où l’effet de l’éclairement est proportionnel aux 

courants et tensions délivrées par le générateur PV.  

La figure (VI-4) illustre l’effet de la température sur la courbe I (V). Le point de 

fonctionnement optimal du système  solaire de pompage d’eau dépend de la caractéristique 

I(V) et des conditions climatiques (éclairement et température). 

La figure (VI-5) présente la variation de la hauteur d’élévation en fonction du débit de la 

pompe pour diverses vitesses de rotation. On atteint des débits élevés pour des vitesses 

grandes et des hauteurs faibles. 

La figure (VI-6) présente la variation de l’éclairement en fonction du temps où l’intensité 

d’ensoleillement  élevée est obtenue vers le midi. 

Les figures (VI-7,8) présentent le rendement du système, du moteur et du générateur, où on 

déduit l’influence du rendement du générateur PV sur le rendement global du système, ce qui 

insiste sur le choix du type de module utilisé. 

La figure (VI-9) illustre la variation du débit d’eau en fonction de l’éclairement, où il faut un 

minimum de radiation solaire pour que l’eau débite. 

 
Figure (VI-3) : Caractéristique I(V) du générateur PV  

           (27 modules pour T = 25°C), o: courbe avec MPPT. 
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Figure (VI-4) : Caractéristique I(V) du            

générateur PV  
(27 modules pour T = 35°C), o: courbe avec MPPT 
 
 

 

 
Figure (VI-6) : Variation de l’éclairement 

durant une journée 
 

 

 
 

 

Figure (VI-5) : Hauteur de la pompe en fonction du          Figure (VI-7) : Rendement du système (2)  
                        débit pour diverse vitesse de rotation         et moteur (1) en fonction de ’éclairement 
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Figure (VI-8) : Rendement du système (1) et du générateur PV (2) 
  en fonction de l’éclairement 

 

 

Figure (VI-9) : Variation du débit de la pompe 
 en fonction de l’éclairement 

 
Conclusion. 
 
 L'application de l'énergie solaire pour alimenter un moteur à aimants permanents 
couplé à une pompe donne des résultats très encourageantes (spécialement dans le domaine 
d'irrigation où  d'alimentation en eau potable), et surtout c’est le moteur fonctionne à sa 
puissance maximale et la pompe possède un rendement très élevée (de l'ordre de 70 à 80 %). 
Le changement de l'éclairement et la température influe sur le point de fonctionnement du 
moteur, suite aux variations de la tension et du courant, et par conséquent sur la puissance 
absorbée par le moteur. Donc, il faut prévoir un système de commande (M.P.P.T) qui  
maintient le point de fonctionnement  du système de pompage au point optimal du générateur 
PV.  
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Conclusion générale 
 

 
Le travail présenté consiste à élaborer un modèle de modélisation des moteurs à aimants 

permanents et ceux à reluctance variable. Le choix de la machine synchrone à aimants et le  

moteur à reluctance variable résulte du constat qu’à l’heure actuelle la supériorité des 

machines à aimants et les MRV est prouvée dans plusieurs domaines industriels par rapport à 

d’autres types de machines. 

Le modèle étudier concernant le moteur à aimants permanents repose sur une méthode 
analytique basée sur la résolution des équations différentielles dont la variable est le potentiel 
vecteur magnétique. Ce modèle qui est bidimensionnel, a permet de déterminer facilement les 
dimensions géométriques, les caractéristiques principales du moteur et de déduire le champ 
magnétique pour  deux types de structures étudiées du moteur à aimants permanents (machine 
à enroulements dans l'entrefer ou logé  dans les encoches). 
Le choix d'un moteur à enroulements dans l'entrefer est justifié pour le but de diminuer les 
inductances de fuites et les ondulations du couple particulièrement pour des petites puissances  
qui ne demandent pas un fort couple. 
Le modèle de permeance  utilisé pour l’optimisation des MRV permet de mieux décrire le 
fonctionnement de ces moteurs, et aussi de concevoir des types de structures selon les 
dimensions géométriques imposées.  
Le recourt à l'utilisation des méthodes numériques dans la modélisation, particulièrement la 
méthode des volumes finis, permet mieux d’étudier le comportement électromagnétique du 
moteur, la distribution spatiale des lignes de champ et aussi de valider les modèles analytiques 
utilisés. 
Pour l’amélioration des performances dynamiques des moteurs à aimants permanents et les 
MRV, nous avons utilisé certaines stratégies de commande à savoir : la commande 
vectorielle, le contrôle direct du couple (DTC) et la commande de l’énergie et du couple 
(DRECT). Ces lois de commande utilisées, nous ont permet d’améliorer les performances des 
moteurs MSAP, BLDCM et MRV, et aussi de contrôler le couple et la vitesse afin d’avoir des 
réponses dynamiques très rapides, surtout pour la vitesse, et de réduire les oscillations du 
couple. 
La robustesse de la commande DTC  réside dans la définition des consignes externes, le 
vecteur flux statorique, le couple ou bien l’énergie. Aussi, la simplicité d’obtenir les 
grandeurs estimées pour le bouclage de contrôle et l’implantation et le choix des correcteurs 
constitue un critère important pour l’amélioration des performances d’une commande.  
Plusieurs techniques existent pour la  minimisation des pertes des machines (particulièrement 
les pertes fer et les pertes Joules) et qui ont été l’objet de plusieurs études. La technique 
utilisée dans cette étude repose sur l’optimisation du courant iod, vu que ces pertes sont 
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variables en fonction de ce courant. Certaines techniques annulent le courant iod, où on obtient 
une amélioration des pertes, mais en cherchant la valeur optimale de ce courant pour un 
minimum de pertes, nous pouvons mieux améliorer le rendement des machines à aimants 
permanents et les MRV et par la suite on peut améliorer le contrôle  de ces types de machines. 
L'application d'un moteur  à aimants permanents dans un système solaire de pompage d'eau 
est très intéressant, il  ne pose pas de problèmes de maintenance (absence des balais), et il est 
spécialement conçut pour l'entraînement d'une pompe centrifuge ne demandant pas un couple 
fort. 
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ANNEXE 1 
 

MODELE D’UN AIMANT PERMANENT 
 
Un aimant permanent est représenté par le schéma équivalent suivant : 

Va

Ra

φa

Rf

φ

φ

f

uE0

 
 

Avec ; E0 F.m.m interne, Ra réluctance interne et Rf  réluctance traduisant  l'effet de fuite. 
Compte tenu  des fuites de l'aimant, le flux φa émis par ce dernier se partage en un flux utile   
φu dans l'entrefer et un flux de fuite  φf, où :  
         φa = φu + φf 
         E0  = Ha* La 
         Ra = La/ ( Sa* μa) 
La F.m.m externe fournit par l'aimant est : 
         Va = Rf *  φf = E0 - Ra* φa               
 où : - La est sa largeur ; 
        - Ha est son intensité ; 
        - Sa est sa surface ; 
        - μa est sa perméabilité. 
La perméance d’un aimant Pm est donnée par : 

a

ar
m h

SP 0μμ
=            

Où ; ha est l’épaisseur de l’aimant et μr est sa perméabilité relative. 
Dans un aimant le champ magnétique est la composition d’un champ de polarisation 
intrinsèque au matériau magnétique (M) et d’un champ externe (Hm). 
La courbe intrinsèque donne l’aimantation permanente Br. Ces paramètres sont liés entre eux 
par les formules de base : 

( )MHB
MB

BHB

aa

r
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+=
=

+=

0

0

0

μ
μ
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Avec ; 
L’obtention d’un champ magnétique au sein d’un matériau nécessite l’apport d’une énergie W 
dite magnétisante qui est proportionnelle au volume du matériau :  

3

0

/ mJHdB
v

W B

∫=
∂

∂            

L’énergie stockable dans un milieu de perméabilité µ (caractéristique linéaire) est: 
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BHB
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1 2

==
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Soient Ha et Ba le champ et  l'induction dans l’aimant et He et Be le champ et l'induction dans 
l‘entrefer. En utilisant le Théorème d’Ampère et  la loi de conservation de flux, nous obtenons 
la droite de charge (D) de l’aimant: 
 

aaee SBSB .. ==φ                     
0..2..2 =+ eHhH ema  

La droite de charge est : 

a
m

a

e
a H

e
h

S
SB ..0 −−= μ         

L’intersection de la courbe d’aimantation et de la droite de charge détermine le point de 
fonctionnement du circuit magnétique. 
Si on assimile la courbe d’aimantation à une droite on peut écrire : 

ra
e

r
a BH

H
BB += .               

Ce qui permet de déterminer la valeur du champ dans l’aimant : 
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ANNEXE 2 
Variation de l’inductance d’une phase en fonction  

de la position du rotor 
 

La variation de l’inductance d’une phase d’un moteur à reluctance variable peut être traduite 
par la figure suivante : 
 

 
 

 
A un instant donné, la f.m.m appliquée de part et d’autre de la denture peut s’écrire : 
 

( ) ∑ ∑+=
m n

snsms nPVmPVV θθθ 'coscos.        

Si on appelle G(V,θ) la perméance par unité de surface des tubes de flux traversant l’entrefer, 
la double périodicité des denture du stator et du rotor permet d’écrire : 

( ) ∑∑=
p q

rrsspqs qZpZVGG θθθθ coscos).(, .       

Avec ; 
- θs et θr les abscisses angulaire respectivement sur le stator et le rotor, ou : θs=θr+θ  et 

θ l’angle de décalage du rotor par rapport au stator. 
- P nombre de paire de pôles par phase statorique. 
- P’ nombre de paire de pôles du bobinage d’excitation. 

En supposant que les matériaux sont linéaires, on peut écrire la coénergie magnétique  par : 

∫
ℜ

=
π

θθθθ
2

0

2 ).,().(.
2 sss dGVWc           

Pour que le couple 
θ∂

∂
=Γ

Wc  soit non nul, la condition nécessaire est : 

'nPmPqZrpZs ±=±         (I-6) 
 
Cette condition change selon le type du moteur MRV, par exemple pour les MRV non excité, 
on a : pZrZs 2=− . 
 
 
 
 

Position du rotor (θ) 

Lmax 

Lmin

In
du

ct
an

ce
 

d’
un

e 
ph

as
e 



ANNEXE 

 

 163 
 

ANNEXE 3 
Calcul des Inductances Lph, Ld et Lq 

 
I- Calcul de l’inductance d’une phase : 
On peut déduire l'inductance  à partir de l'expression de l'énergie par: 
 

2
..

2
1 ILWc ph=            

donc, 
                Lph = 2.Wc/I² 
Wc est donnée par l'équation (II-70) dans le cas d’un stator sans encoches et par l’équation  
(II-91) le cas d’un stator avec encoches. 
 
 
II-  Moteur avec pôles saillants 

1- Calcul de Ld 
 
La réactance synchrone totale selon l’axe d est : 

σXXX add +=  
Ou ; Xad est la réactance d’entrefer et Xσ est la réactance de fuite. 
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2- Calcul de Lq 

La réactance synchrone totale selon l’axe q est : 
σXXX aqq +=  

Ou ; Xaq est la réactance d’entrefer et Xσ est la réactance de fuite. 



ANNEXE 

 

 164 
 

( )

ωμ

μ

σ .
.3

...

..6

2
0

2
"2

0

e

t

phb
q

t
aq

w
hNLX

Nk
gp

fDLX

=

=

 

 
Avec :  
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Où ; 
α ouverture d’une bobine ; kc est le coefficient de carter ; Lt est la longueur effective du 
rotor ; Nph est le nombre de spire par phase ; N nombre de conducteur ; hm hauteur de 
l’aimant ; we largeur d’encoche ; h  hauteur d’encoche ; Ag surface d’entrefer ; Am surface de 
l’aimant ; Rg reluctance d’entrefer; Pm0 permeance  de l’aimant ; Pl permeance de fuite ; Kb 
coefficient de bobinage ; φg flux d’entrefer ; φm flux d’aimant ; 

"
dg  est l’entrefer selon l’axe d ; "

qg  est l’entrefer selon l’axe q ; μr est la perméabilité relative. 
 
 
II- Moteur sans  pôles saillants 
 
 Dans ce cas Ld=Lq=Ls   et Xq=Xq=Xs 
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  ملخص
المغناطيس الدائم  و المحركات ذات المقاومة المتغيرة بشكل لافت في ميدان صناعة  ذات   برزت أنواع جديدة من المحركات الكهربائية مثل المحركات

: تستعمل هذه المحركات في تطبيقات صناعية عديدة خاصة في . نيك الاستطاعةالمحركات  و هذا راجع للتطور الذي حصل في تكنولوجيا المواد و في إلكترو
  .الروبوتيك ، الفضاء و الطاقة الشمسية نظرا للمزايا التي توفرها كإنتاج عزم كهرومغناطيسي وفعالية عاليان  و سهولة الصيانة

انخفاض الوزن، انعدام شبه كلي للصيانة، : للاهتمام للمزايا التي تقدمها مثل مثيرة جدا)  BLDCM( إن المحركات ذات التيار المستمر و المغناطيس الدائم 
  .انخفاض إشارات التشويش و مراقبة سلسة للمحرك

الحقل المغناطيسي ، العزم (  MRVو  BLDCMفي هذه الأطروحة ، تم تطوير نموذج رياضي لإيجاد  الأبعاد المثلى و حساب العناصر المميزة لكل من  
  ) .طريقة العناصر المحدودة وطريقة الحجم المحدود (ويستند هذا النموذج على ج تحليلي مرتبط مع طريقة رقمية ... ) . غناطيسي، ضياع الطاقة الكهروم

في العزم  استعمال نماذج غير خطية ،  التذبذبات: وهي  MRVنظرا لوجود بعض المشاكل التي تطرأ أثناء  تشغيل المحركات ذات المغناطيس الدائم و 
تسمح لنا بإيجاد   الكهرومغناطيسي ، التشويش، مراقبة  وضعية العضو الدوار للمحرك مع أو بدون جهاز استشعار، يتحتم علينا استخدام أساليب مراقبة و تحكم

 ,الآنى ألشعاعي و الذي لا يزال يستعمل لحد و المنحذالتحكم   :التحكمتوجد العديد من أساليب المراقبة و   .حلول لهذه المشاكل و تحسين أداء هذه المحركات
(FOC)التحكم المباشر في العزم(DTC)  و هو موضوع للعديد من الدراسات و الأبحاث و كذلك تقنية التحكم في الطاقة والعزم معا )DRECT .( 

 DTC, DRECTالمقاومة المتغيرة، توتر شعاعي، تحكم شعاعي،  المغناطيس الدائم،  :كلمات دليلة
 

Résumé. 
De nouveaux types de moteurs électriques comme les moteurs à aimants permanents et les moteurs à 

reluctance variable sont apparaît  grâce aux développements qu’a connus la technologie des matériaux ainsi 
que l’électronique de puissance. Ces types de moteurs ont connus large emploi dans l’industrie particulièrement 
dans : la robotique, aérospatiale et dans les systèmes photovoltaïque, suite à leurs avantages à savoir : couple et 
rendement élevés, maintenance facile, inertie réduite... 

Les moteurs à courants continu à aimants permanents  et à commutation électronique (BLDCM) offrent 
des avantages très intéressants à savoir : diminution du poids, maintenance et bruit réduits, bon contrôle. 

Dans cette thèse, un modèle mathématique est développé pour l’optimisation des dimensions da la 
machine et le calcul des paramètres des BLDCM et MRV (induction magnétique, couple électromagnétique, 
pertes, …). Ce modèle est basé sur une méthode analytique associée avec une méthode numérique (éléments finis 
et volumes finies). 
Vue que, certains problèmes qui persistent lors du fonctionnement des moteurs à aimants permanents et MRV à 
savoir : la non linéarité du modèle, les oscillations du couple, les bruits acoustiques, le contrôle de la position 
du rotor avec ou sans capteur,  on a recours à des lois de commande qui nous permettent de trouver des 
solutions à ces problèmes et d’améliorer les performances de ces moteurs. Plusieurs lois de commande existent : 
La commande vectorielle qui est toujours d’actualité, la commande DTC (contrôle directe du couple) qui a fait 
l’objet de plusieurs études et la commande de l’énergie réactive et le couple (DRECT). 
Mots clés : Aimants Permanents, Reluctance variable, Potentiel vecteur, Commande vectorielle, DTC, DRECT, 
Photovoltaïque. 

 
 
Abstract. 
New types of electric motors like permanent magnet motors and switched reluctance motors have 

emerged due to the development in engineering material technology. They motors have large applications in 
industrial systems particularly in robotic, aerospace and in photovoltaic ones due to their inherent advantages 
including high torque production, efficiency reliability and easy maintenance. 

The brushless DC motors with electronic commutation (BLDCM) offers small size weight, low noise 
and maintenance, good reliability and controllability. The brushless DC motors are replacing brushed motors in 
many applications.  

In this thesis, a model is developed for optimization of machine dimensions and calculating the 
parameters of BLDCM and MRV (magnet flux density, electromagnetic torque, losses,). This model is based on 
analytical methods combined with numerical method (finite element and finite volumes).    

There are serious nonlinear and variables strongly coupling characteristic in PMSM, BLDCM and 
SRM, there are lots of difficulties to model and control. In this thesis ,  a different control strategies were 
proposed : (field-oriented control (FOC), direct torque control (DTC) and direct reactive energy and torque 
control (DRECT)) for amelioration the performances of permanent magnet motor and variable reluctance motor 
such as, the ripple in the torque and stator flux, efficiency…. 
Keywords : Permanent magnet, reluctance variable, potential vector, OC, DTC, DRECT, photovoltaic. 

 


