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Resumen 
 

LAS INTERCONEXIONES son estructuras que se encuentran en todos los niveles de 

integración de un sistema electrónico: desde las que hacen la conexión transistor-

transistor (locales) hasta las que unen a dos o más de una tarjeta de circuito impreso. 

En cada nivel de interconexión y dependiendo de su frecuencia de operación, los 

efectos que dominan las características de propagación de las señales son diferentes. 

Por ejemplo, en las líneas fabricadas en tecnología de circuito impreso que operan en 

el rango de las microondas, dos de los efectos dominantes en la propagación de las 

señales son: la permitividad periódica del substrato y la rugosidad del conductor. Por 

otra parte, en las interconexiones en chip estos efectos no son relevantes ya que el 

substrato no presenta la periodicidad que tienen los substratos de PCB y la rugosidad 

es muy pequeña. En este tipo de interconexiones, los efectos que dominan son la alta 

resistencia y capacitancia, debidos a las dimensiones extremadamente pequeñas de las 

interconexiones. Dichos efectos introducen una elevada atenuación y aumentan el 

retardo de la señal y es por ellos que las interconexiones en chip son consideradas un 

cuello de botella en el desarrollo de nuevos sistemas de alta velocidad. Como puede 

observarse, las interconexiones son parte importante de los sistemas electrónicos y es 

por esta razón que actualmente el estudio de su comportamiento es un tópico de 

investigación relevante.  

El proyecto doctoral reportado en esta tesis está dedicado al estudio, 

caracterización y modelado de los principales efectos que intervienen en la propagación 

de las señales a través de las interconexiones dentro de un sistema electrónico. En este 

trabajo, se estudiaron y modelaron interconexiones en nivel PCB y chip. Para ello, en 

cada nivel se emplearon como vehículos de prueba estructuras relevantes en el estado 

del arte. Además, todos los modelos propuestos se verificaron experimentalmente y 

son útiles para la evaluación e incluso la optimización de las diferentes estructuras 

estudiadas.  



 

 

 

  



 

Abstract 
 

INTERCONNECTS are structures which are in all the integration levels of an 

electronic system: from the transistor-transistor connections (locals) to those that are 

used to link two or more printed circuit boards. The main effects which affect the 

propagation characteristics of the signals through interconnects are different at each 

interconnect level and also depend on the operation frequency. As example, 

interconnects on printed circuit boards operating at microwave frequencies strongly 

depend on the periodic relative permittivity of the dielectric substrates and also on the 

metal roughness. On the other hand, these effects are not relevant for the on-wafer 

interconnects because the substrates use not to be periodic and because the roughness 

is very low. In fact, the main effects in on-chip interconnects are the high resistance 

and capacitance which are due to their extremely small dimensions.  These effects 

introduce a high attenuation and increase the signal delay. In fact, they are the reason 

why on-chip interconnects are considered as the bottleneck for the development of 

systems operating at very high data rates. As it can be seen, the interconnects are an 

important part of electronic systems so that their analysis is currently an important 

research topic. 

The Ph. D project reported in this thesis is focused on the study, characterization 

and modeling of the principal effects which affect the propagation of the signals when 

they travel in interconnect. Interconnect on PCB and on-chip levels were studied as 

part of this work. In order to do that, relevant structures in the state of the art were 

considered as test vehicles. Besides, all the proposed models were experimentally 

verified and they are useful for evaluating and even for the optimization of the 

considered transmission lines.   
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Prefacio 
 

 

ANTES DE ESTE PROYECTO, mi trabajo había estado enfocado en la 

caracterización eléctrica en alta frecuencia de efectos a micro-escala asociados al 

dieléctrico en estructuras fabricadas en tecnología de circuito impreso. Con el fin de 

extender dicha investigación, decidí abordar en este trabajo de tesis doctoral que inició 

en Agosto del 2014 la caracterización del material conductor en la misma tecnología. 

Además, con la motivación de ir más allá del circuito impreso, este nuevo proyecto 

incluyó el análisis de interconexiones fabricadas en oblea semiconductora. A través del 

estudio de ambos tipos de interconexiones, se corroboró la versatilidad de la teoría de 

líneas de transmisión para ser aplicada en diferentes geometrías, a diferentes rangos de 

frecuencia y con diferentes materiales. 

Acerca de este documento, se organiza en cinco capítulos. El CAPÍTULO 1 presenta 

una introducción general a las interconexiones: niveles, principales efectos y su estudio 

usando teoría de líneas de transmisión. El CAPÍTULO 2 aborda interconexiones en 

PCB y la propuesta de un modelo para la representación del efecto de la rugosidad en 

una SIW, de manera que puedan representarse apropiadamente las pérdidas en estas 

estructuras con fines de caracterización. Por otra parte, en los capítulos tres y cuatro se 

analizaron estructuras en chip, globales y locales, respectivamente. Así, en el 

CAPÍTULOS 3 se tratan interconexiones blindadas de los efectos del substrato, para las 

cuales se propone un modelo de resistencia que permite identificar cada uno de los 

mecanismos que determinan su comportamiento dentro del rango de frecuencias de las 

microondas. Entre los resultados que se presentan aquí, se identifican las pérdidas de 

energía asociadas con los materiales conductores y su magnitud para diferentes tipos 

de blindaje. El CAPÍTULO 4 está dedicado al modelado de interconexiones locales 

cuya sección transversal presenta dimensiones nanométricas. En este caso, se 

realizaron mediciones de impedancia y se demostró que incluso a frecuencias tan bajas 

como 2 MHz estas estructuras exhiben propiedades de línea de transmisión notables. 



 

Finalmente, en el CAPITULO 5 se presenta un resumen de los resultados obtenidos y 

conclusiones generales. 

Quiero hacer énfasis en que los resultados experimentales incluidos en este trabajo 

fueron obtenidos a partir de mediciones de prototipos proporcionados por laboratorios 

de investigación de Isola Group, EE.UU., Intel, México y de imec, Bélgica. Así mismo, 

trabajé con investigadores de estos laboratorios durante los análisis teórico y 

experimental. 

 

 

 

  Gabriela Méndez Jerónimo 

Diciembre, 2018. 
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C  A  P  Í  T  U  L  O    U  N  O  

Introducción 
 

 

CON EL DESARROLLO DE LA ELECTRÓNICA DE MICROONDAS (definidas 

entre 300 MHz y 30 GHz), el estudio de las interconexiones operando en el rango de 

frecuencias correspondiente comenzó a recibir mucha atención. Dicha atención ha ido 

en aumento, de modo que actualmente las interconexiones son uno de los principales 

tópicos de estudio e investigación en la industria de la electrónica [1-3]. Antes que 

todo, es necesario decir que en electrónica una interconexión es un camino conductivo 

(o dieléctrico, en el caso de las fibras ópticas) a través del cual una señal es guiada de 

un punto a otro dentro de un circuito [4]. Actualmente, como se menciona a lo largo de 

este trabajo, este camino es relativamente largo considerando la velocidad que 

demandan las aplicaciones modernas, lo que requiere que se analice utilizando la teoría 

de líneas de transmisión. De hecho, el estudio de las interconexiones utilizando esta 

teoría es necesario en prácticamente todos los circuitos de procesamiento de 

información avanzados ya que a medida que la frecuencia aumenta no es suficiente 

aplicar la teoría de circuitos clásica, en la cual se supone que todos los componentes 

son concentrados; esto se debe a que las interconexiones ya no pueden ser consideradas 

como simples cortos circuitos [5]. Entonces, el análisis de las interconexiones vistas 

como líneas de transmisión incluye el estudio del impacto de la geometría y de sus 

materiales en las características de transmisión de las señales [6].  

Actualmente, las interconexiones son consideradas el cuello de botella en el 

desarrollo de sistemas más veloces [7], [8]. Es por esta razón que su caracterización y 

el desarrollo de modelos capaces de reproducir e incluso predecir su comportamiento 

cobran mayor relevancia ya que son útiles para establecer criterios en el diseño de 

circuitos y para su optimización [9], [10]. Es en este sentido que este trabajo colabora 

para el entendimiento del comportamiento de las interconexiones presentes en 
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diferentes niveles de integración: desde aquellas fabricadas en tecnología de circuito 

impreso (PCB) hasta las utilizadas para conexiones transistor-transistor. Lo anterior se 

logra a través de la caracterización de diferentes líneas y proponiendo modelos capaces 

de representar sus propiedades. Con este análisis, se deja constancia de la versatilidad 

de la teoría de líneas de transmisión para el estudio de las características de propagación 

de señales electromagnéticas a través de diferentes estructuras así como para la 

caracterización de los diferentes tipos de materiales y efectos relacionados con ellas en 

un amplio rango de frecuencias.  

 

1.1 Niveles de interconexión en un sistema electrónico 

Un sistema electrónico se compone de diferentes partes, por esta razón las 

interconexiones correspondientes se realizan siguiendo cierta jerarquía [4], [11]. 

Existen novedosos modelos, como el Jisso, que considera múltiples niveles jerárquicos 

de interconexión [12], [13]. Sin embargo, la clasificación tradicional y más empleada 

(ver Figura 1.1) divide a las interconexiones en cuatro niveles básicos de integración 

[11]: 

 

 Nivel 3: corresponde al último nivel de integración de un sistema electrónico y se 

puede dividir en tres subcategorías: 

1) interconexiones entre un conjunto de placas de PCB, 

2) entre partes de un dispositivo, y 

3) entre dispositivos de un sistema.  

 

 Nivel 2: considera las interconexiones realizadas en tarjetas de PCB e incluye las 

conexiones entre dos o más circuitos integrados así como aquellas que conectan 

elementos como capacitores, resistencias, inductores, etc.  

 

 Nivel 1: corresponde a las interconexiones involucradas en el empaquetamiento de 

un circuito integrado. 
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 Nivel 0: se refiere a todas aquellas interconexiones realizadas dentro de un chip 

semiconductor, las cuales pueden clasificarse en globales, semiglobales y locales, 

dependiendo del nivel de integración en que se encuentren dentro del chip [14]. 

 

Es importante mencionar que dependiendo del nivel de integración, la geometría, 

así como los materiales de las interconexiones, son estas diferentes. Por ejemplo, las 

interconexiones en PCB suelen presentar dimensiones en el orden de micrómetros, 

incluso centímetros mientras que para los más nodos tecnológicos más avanzados, las 

dimensiones de las interconexiones locales son nanométricas. Por tal motivo, los 

efectos a los que se enfrentan las señales y que afectan su integridad a medida que se 

transmiten, son diferentes en cada nivel de interconexión.   

 

 

Figura 1.1 Niveles jerárquicos tradicionales de interconexiones en un sistema electrónico. 

[Imágenes nivel 0, 2, 3: tomadas de internet. Nivel 1: cortesía de G. de la Fuente y H. 

Bandala]. 

Nivel 2
Interconexiones en PCB

Nivel 3
Entre placas de PCB

Nivel 1
Empaquetado del chip

Nivel 0
Interconexiones en chip

Dentro del CHIP
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1.2 Estudio de las interconexiones como líneas de 

transmisión 

Como se mencionó antes, una interconexión es el medio a través del cual una señal 

viaja de un punto a otro dentro de un circuito. La principal diferencia entre estudiar a 

las interconexiones empleando teoría de líneas de transmisión o teoría de circuitos 

clásica es que ésta última considera que las variaciones de voltaje y corriente a lo largo 

de ellas son despreciables, mientras que en la teoría de líneas de transmisión sí son 

tomadas en cuenta. Estas variaciones son significativas cuando la longitud de onda de 

la componente armónica de mayor frecuencia de la señal transmitida es menor que la 

longitud eléctrica (𝜃) de la interconexión. De hecho, una interconexión debe ser 

analizada como línea de transmisión siempre que su longitud eléctrica sea comparable 

con la longitud de onda (λ) correspondiente a la frecuencia superior de la banda de la 

señal a transmitir [5], [15]. De manera empírica, se considera línea de transmisión a 

una interconexión cuando [16]: 
 

𝜃 ≥
1

4
 𝜆 

(1.1) 

 

donde 𝜃 puede expresarse en radianes o en fracciones de λ [5]. Además, 𝜃 está definida 

en términos de su longitud física (l) y del retardo de la señal (β): 
 

𝜃 = 𝑙𝛽  (1.2) 

 

Desde un punto de vista eléctrico, las altas frecuencias de operación de los sistemas 

actuales originan que las relativamente altas resistencia, capacitancia e inductancia de 

las interconexiones introduzcan retardo y atenuación que hacen necesario emplear 

teoría de líneas de transmisión para su análisis [17], [18]. De hecho, como se verá en 

el desarrollo de este trabajo,  en algunos casos prácticos en tecnologías actuales se 

cumple el criterio dado en (1.1), incluso para interconexiones cortas y en bajas 

frecuencias. Es por esto que ahora una gran cantidad de estructuras que antes eran 

estudiadas con teoría de circuitos, deben ser consideradas como líneas de transmisión. 
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1.2.1 Conceptos fundamentales 

En teoría de líneas de transmisión, es posible asociar las principales características de 

una línea con dos parámetros fundamentales: la constante de propagación y la 

impedancia característica. 

 La constante de propagación (𝛾), es una cantidad compleja en casos en los que se 

consideran pérdidas en la línea y se expresa como en (1.3). En esta ecuación, 𝛼  

representa la atenuación que sufre la señal y suele ser expresada en Nepers/m o dB/m 

mientras que 𝛽 es conocida como constante o retardo de fase y está expresada 

radianes/m [5]. 
 

𝛾 =  𝛼 + 𝑗𝛽  (1.3) 

 

 Por otra parte, la impedancia característica (𝑍𝑐) es un parámetro que proporciona 

información acerca de la capacidad de una línea para el manejo de corriente para un 

determinado voltaje. Su conocimiento es fundamental para realizar acoplamiento de 

impedancias dentro de un sistema, de manera que se transmita la mayor cantidad la 

potencia aplicada a una interconexión. En líneas con pérdidas, 𝑍𝑐 es una cantidad 

compleja mientras que para líneas ideales, es puramente real. Cabe señalar que la 

información obtenida a partir de 𝛾 y 𝑍𝑐 es útil en la predicción del comportamiento de 

la línea de transmisión de manera que es posible optimizar las estructuras con el fin de 

mejorar la transmisión de las señales.  

 

1.2.2 Modelo RLGC  

Cuando se habla de señales propagándose a través de una línea de transmisión, 

básicamente se está haciendo referencia a los campos eléctricos y magnéticos que las 

conforman. Un concepto importante al respecto es el de “modo de propagación”, que 

en el contexto de electrodinámica, es la manera en que los campos eléctrico (E) y 

magnético (H) se configuran o “acomodan” para formar una onda que se propaga. En 

líneas de transmisión formadas por dos conductores perfectos y cuando su sección 

transversal es mucho menor que la longitud de onda de la señal, el modo de 

propagación dominante es el transversal electromagnético (TEM) siempre y cuando el 
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medio dieléctrico no presente pérdidas y sea homogéneo [5]. En este modo de 

propagación, los campos E y H viajan perpendiculamente entre sí y perpendiculamente 

a la dirección de propagación, tal y como se muestra en la Figura 1.2. En la realidad, 

sin embargo, no existe manera de implementar una línea de transmisión que propague 

ondas en modo TEM perfecto (como sí ocurre en el vacío). No obstante, es posible 

suponer que bajo ciertas condiciones prácticas, el modo de propagación en líneas de 

transmisión reales es muy aproximado al TEM; cuando esto ocurre, el modo se conoce 

como casi-TEM. Por simplicidad, en lo que sigue se hablará del modo TEM 

refiriéndose a éste último caso. 

Para líneas de transmisión que operan en modo TEM, se ha establecido un circuito 

equivalente llamado RLGC, el cual es muy utilizado. En dicho modelo, las líneas son 

representadas a través de la conexión en cascada de un número n de bloques o celdas 

unitarias conformadas por una resistencia (R) y una inductancia (L) en serie conectadas 

con una conductancia (G) y un capacitor (C) en paralelo. En este modelo, cada 

elemento representa un efecto presente en las interconexiones [5], [6], [15]: 

 

 Resistencia: representa las pérdidas por efecto Joule en los conductores y es función 

de la frecuencia debido al efecto piel. Además, está fuertemente relacionada con la 

sección transversal de los trazos metálicos y con la rugosidad del material [6]. 

 

 Inductancia: representa el lazo de corriente que se forma entre los conductores y 

debido al efecto piel, es función de la frecuencia [5]. 

 

 

Figura 1.2 Esquema que representa los campos E y H en función de la posición para un 

instante de tiempo cuando viajan en modo transversal electromagnético (TEM). 

Campo eléctrico
Campo magnético

Dirección de propagación
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 Conductancia: este elemento considera las pérdidas debidas a electrones libres e 

imperfecciones en el dieléctrico así la pérdida de potencia debida a la polarización en 

el material. Por tal motivo es función de la frecuencia [19]. 

 

 Capacitancia: es la representación de la capacidad de la línea para almacenar 

energía debido a la proximidad entre los conductores de señal y tierra. Aunque 

considerarla constante suele ser una aproximación aceptable, en ocasiones es necesario 

representarla como función de la frecuencia debido a que involucra a la permitividad 

compleja del material [19]. 

 

De acuerdo con la definición de los elementos RLGC, todos ellos son función de la 

frecuencia. Además, debido a que  son la representación de efectos distribuidos, suelen 

expresarse en unidades por unidad de longitud (p.u.l). Como ejemplo, la Figura 1.3 

muestra la distribución de los elementos de una celda RLGC en una la línea de 

microcinta o microstrip. Es importante mencionar que para líneas que son 

representadas mediante el modelo RLGC, la constante de propagación e impedancia 

característica tienen formas específicas dadas por las siguientes ecuaciones [5]: 
 

𝛾 =  √(𝑅 + 𝑗𝜔𝐿)(𝐺 + 𝑗𝜔𝐶) (1.4) 

𝑍𝑐 =  √
𝑅 + 𝑗𝜔𝐿

𝐺 + 𝑗𝜔𝐶
 (1.5) 

 

donde ω es la frecuencia en rad/s y j2 = –1. 

 

Figura 1.3 Modelo RLGC para una línea microstrip. 
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1.2.3 Estructuras comunes de líneas de transmisión. 

De manera tradicional, la definición de línea de transmisión considera sólo aquellas 

estructuras compuestas por dos o más conductores [5], [15]. Uno de estos conductores 

es nombrado señal y el otro es la referencia o tierra. Sin embargo, existen estructuras 

como las guías de onda y las fibras ópticas que a pesar de no contar con dos o más 

conductores, son consideradas líneas de transmisión ya que cumplen con la tarea de 

transmitir ondas electromagnéticas a través de ellas. Por tal motivo, estas estructuras 

son consideradas casos particulares de líneas de transmisión [5]. 

En la Figura 1.4, se muestran cinco de las estructuras de línea de transmisión más 

comunes; la primera de ellas corresponde a una microstrip [ver Figura 1.4 (a)]. En esta 

estructura, parte de la señal viaja en el aire y parte en el dieléctrico. Por tal motivo, es 

el ejemplo clásico en el que se ilustra la ocurrencia del modo casi-TEM. A diferencia 

de la microstrip, en la línea stripline mostrada en la Figura 1.4 (b) la señal es transmitida 

por completo en un medio dieléctrico. Si el dieléctrico entre los planos de referencia 

superior e inferior es el mismo, esta estructura propaga señales en modo mucho más 

aproximado al TEM, aunque no perfectamente porque aún presenta pérdidas.  

La Figura 1.4 (c) presenta el conocido cable o línea coaxial que corresponde a dos 

conductores concéntricos y en la Figura 1.4 (d) se muestra una guía de onda coplanar 

o CPW, por sus siglas en inglés. Las CPW tienen gran relevancia ya que como se verá 

 

 
 

(a) 

 

 
 

(b) 

 

 
 

(c) 

 

 
 

(d) 

 

 
 

(e) 

 
  Dieléctrico          

        Conductor 

Figura 1.4 Representación de la sección transversal de las estructuras comunes de líneas 

de transmisión: (a) microstrip, (b) stripline, (c) línea coaxial, (d) guía de onda coplanar, (e) 

guía de onda rectangular. 
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más adelante, son las estructuras preferidas para interconexiones en circuitos 

integrados que trabajan en el rango de las microondas.  

Finalmente, en la Figura 1.4 (e) se muestra una guía de onda rectangular. En las 

guías de onda, uno de los campos viaja en la misma dirección de la propagación. Por 

lo tanto, estas estructuras operan en modos transversal-eléctrico (TE) o transversal-

magnético (TM). Es importante resaltar el hecho de que las guías de onda no son 

representadas por el modelo RLGC porque no operan en modo TEM. Entonces, su 

constante de propagación e impedancia característica son definidas de manera diferente 

a lo que se establece en las ecuaciones (1.4) y (1.5) [5]. 

 

1.3 Efectos dominantes en la propagación de señales 

Como se ha visto hasta ahora, existen diferentes tipos de líneas de transmisión. La 

diferencia entre ellas puede deberse a la geometría o a los materiales con los que están 

fabricadas. En la práctica, la geometría y los materiales dependen a su vez del nivel de 

interconexión en el que se encuentren las interconexiones, ya que por ejemplo, los 

materiales empleados en tecnología de PCB son diferentes a los involucrados en los 

circuitos integrados. Entonces, es intuitivo pensar que las características de 

propagación también son diferentes ya que las señales interactúan con diferentes 

entornos dependiendo del tipo de línea de transmisión y de su frecuencia de operación. 

Ya que este trabajo se enfoca en el estudio de líneas de transmisión en los niveles 2 y 

0 de interconexión, a continuación se describen los efectos dominantes en las 

características de propagación de las interconexiones en dichos niveles. 

 

1.3.1 Nivel 2: interconexiones en PCB  

La tecnología de PCB se utiliza ampliamente en los sistemas electrónicos. Esto se debe 

a que además de servir como medio para interconectar diferentes elementos o circuitos 

integrados en distancias relativamente largas, las tarjetas de PCB también brindan 

soporte mecánico. Con la finalidad de brindar dicho soporte mecánico es que los 

substratos se fabrican de manera particular, como se indica a continuación.  
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Los substratos empleados en tecnología de PCB se fabrican a partir de un tejido de 

fibra de vidrio como los mostrados en la Figura 1.5. Como puede observarse, existen 

diferentes estilos de tejido, unos más cerrados que otros. El tejido es impregnado con 

una resina encargada de dar firmeza al substrato; cabe mencionar que también existen 

distintos tipos de resinas las cuales presentan diferente valor de permitividad relativa 

(𝜀𝑟). Además, dependiendo del espesor requerido, los substratos pueden estar 

fabricados con una o más capas de tejido, de modo que el porcentaje de fibra y resina 

varía de un substrato a otro. Este porcentaje es importante ya que determina el valor 

efectivo de la permitividad. Sin embargo, a pesar de poder definir una permitividad 

relativa efectiva (𝜀𝑟_𝑒𝑓𝑓), la naturaleza no homogénea del substrato se hace evidente en 

la trasmisión de las señales cuando la longitud de onda de la señal es comparable al 

tamaño de las ventanas del tejido. En estos casos, la línea de transmisión experimenta 

cambios periódicos de permitividad y debido a la interacción de las ondas reflejadas, 

aparecen resonancias [6]. En trabajos como [20] y [21], se ha estudiado y modelado 

ampliamente este efecto en las líneas en PCB y se han propuesto técnicas para evitar 

su aparición.  

Además del efecto del dieléctrico, las líneas de transmisión en PCB también se ven 

altamente afectadas por el efecto de la rugosidad de los conductores [5], [6]. De hecho, 

se ha observado que, debido a la rugosidad, es posible observar un aumento en la 

atenuación de dos o incluso más veces la atenuación correspondiente a un conductor 

 
106 

 
1080 

 
2113 

 
2116 

 
1652 7628 

Figura 1.5 Diferentes estilos de tejido de fibra de vidrio empleados en la fabricación de 

substratos dieléctricos para la tecnología de PCBs. 
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liso [22]. Otros efectos importantes en interconexiones en PCB son el desacoplamiento 

de impedancias, reflexiones, skew (diferencia en el retardo que ocurre en líneas de la 

misma longitud) y en general retardo y atenuación considerables. Todo esto se ve 

acentuado en PCBs debido a la larga longitud de las líneas [23]. 

 

1.3.2 Nivel 0: interconexiones en chip 

Los efectos que intervienen en la propagación de las señales en interconexiones dentro 

de un chip son diferentes dependiendo del nivel de metal en el que éstas se encuentren 

determinado a partir de su separación de la superficie del semiconductor. De hecho, en 

los circuitos integrados actuales, las interconexiones suelen clasificarse en tres grupos 

principales: 

 

 Locales: son interconexiones que están en los primeros niveles metálicos de un chip 

(ver Figura 1.6) y son empleadas para conexiones transistor-transistor. Estas 

estructuras presentan secciones transversales sumamente pequeñas; en el orden de 

unas cuantas decenas de nanómetros para los nodos tecnológicos más avanzados [24]. 

Por lo tanto, su principal efecto adverso es la alta resistencia, que causa gran 

atenuación y retardo en las interconexiones a pesar de su corta longitud [25], [26]. 
 

 Semiglobales: son interconexiones útiles para la conexión de bloques funcionales. 

Por ejemplo, convertidores, amplificadores, etc. Su sección transversal suele ser más 

grande que la de las interconexiones locales, pero continúa siendo pequeña. Además, 

debido al reducido espacio dentro del chip, deben ser diseñadas considerando efectos 

como la diafonía debida a la cercanía entre ellas [14]. 
 

 Globales: estas interconexiones se encuentran en los niveles de metal superiores y 

recorren todo el chip, ya que se emplean para distribuir señales como la de reloj, de 

potencia y la señal de referencia o tierra. Estas interconexiones presentan menor 

resistencia que las locales y las semiglobales. Sin embargo, presentan un retardo 

elevado debido a su relativamente larga longitud [27]-[29]. 
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1.4 Importancia del análisis de las características de 

propagación 

El diseño de circuitos electrónicos no es una tarea sencilla. Definir estructuras, 

establecer valores y tamaños de los dispositivos con la finalidad de obtener la respuesta 

esperada puede ser toda una odisea y si no existieran modelos y herramientas de 

simulación sería un trabajo extremadamente costoso en recursos humanos y 

económicos. Como se explica a continuación, la caracterización de estructuras y 

materiales, así como el modelado de su comportamiento son herramientas poderosas 

en la investigación y el desarrollo de la electrónica moderna. Esto debido a que 

permiten estimar a priori la respuesta de los dispositivos de modo que se reduce la 

probabilidad de falla post-fabricación. 

 

1.4.1 Caracterización 

Al hablar de la caracterización de un material o una estructura, se hace referencia al 

establecimiento de una descripción de sus propiedades representativas o de interés. 

Ejemplo de ello, son las curvas características de un transistor o la determinación de 

las pérdidas asociadas a los materiales que conforman una estructura [30], [31]. 

 La caracterización es fundamental para el desarrollo de nuevos materiales e 

interconexiones, así como en la aplicación de éstos bajo nuevos escenarios como 

variaciones de temperatura, escalamiento de dimensiones o en aplicaciones de alta 

 

Figura 1.6 Dibujo conceptual e imagen TEM que ilustran de manera simplificada los 

diferentes niveles de interconexión en un circuito integrado [14]. 
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frecuencia. Además, conocer las propiedades fundamentales de una estructura o un 

material permite hacer una selección apropiada de ellos para aplicaciones específicas.  

 De lo anterior, es posible notar que con el fin de caracterizar elementos es necesario 

realizar diseño de experimentos. Esto involucra la selección de estructuras de prueba, 

la definición del tipo de mediciones a realizar, así como de las condiciones bajo las 

cuales se realizarán. Entonces, una correcta caracterización es producto de un buen 

diseño de experimentos de manera que los datos obtenidos realmente pueden ser 

considerados como representativos del elemento bajo estudio [32].  

 

1.4.2 Modelado 

Además de la caracterización, otro proceso muy importante en el estudio de las 

interconexiones es el modelado. De manera simple, se puede definir el modelado de 

una estructura como una representación capaz de predecir su comportamiento. Los 

modelos son una herramienta extremadamente útil no sólo en el diseño sino también 

en la optimización de las estructuras. Además, permiten la simulación de las 

interconexiones de manera aislada o como parte de un sistema. En líneas de 

transmisión, existen principalmente tres tipos básicos de modelos: 
 

 Analíticos: son ecuaciones matemáticas capaces de reproducir las características de 

una línea de transmisión. Ejemplo de ellos son las ecuaciones (1.4) y (1.5) con las 

cuales es posible determinar 𝛾 y 𝑍𝑐 de líneas de transmisión que operan  en modo TEM. 
 

 De circuito equivalente: representan a las estructuras mediante circuitos 

compuestos de elementos como resistencias y capacitores. El modelo RLGC descrito 

anteriormente es un ejemplo de este tipo de modelos. Este tipo de representación es 

muy utilizado, incluso en estructuras avanzadas ya que pueden ser implementados de 

manera relativamente sencilla en simuladores tipo SPICE orientados al diseño [33], por 

ejemplo ADS [34]. 
 

 De onda completa: son representaciones estructurales en 3D de las líneas que se 

desean analizar. Este tipo de modelos son implementados en programas conocidos 

como “simuladores de onda completa”, los cuales se basan en métodos de solución 
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numéricos como el de elemento finito [35]. Estas soluciones consideran las 

características geométricas, las propiedades de los materiales y una frecuencia de 

solución para la determinación de los resultados. A pesar de que presentan como 

desventaja el gran consumo computacional (para estructuras complejas), son 

ampliamente implementados en la investigación ya que si son bien diseñados, ofrecen 

soluciones muy cercanas a la realidad. Además, es posible llevar a cabo cambio de 

materiales y geometría de manera relativamente rápida, lo que representa una ventaja 

para la investigación. 

 

1.5 Propósito de esta tesis 

El propósito de este trabajo es desarrollar modelos que permitan representar la 

propagación de señales en interconexiones considerando los efectos dominantes en sus 

niveles más representativos: desde nivel inter-dispositivo en un chip hasta nivel de 

circuito impreso. El desarrollo de dichos modelos considera la caracterización de 

materiales y la extracción de parámetros en el dominio de la frecuencia. Para ello se 

hace uso de las herramientas de software y equipos disponibles en el INAOE. De este 

modo, los resultados tienen base analítica y experimental.  
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C  A  P  Í  T  U  L  O    D  O  S  

 Caracterización de 

PCBs: 
 

MEDIANTE LA REPRESENTACIÓN DE LA PROPAGACIÓN EN 

GUÍAS DE ONDA 

 

ACTUALMENTE, la tecnología de circuitos impresos o de PCB, por sus siglas en 

inglés (printed circuit board), tiene una de sus aplicaciones principales en la 

implementación de interconexiones para plataformas de cómputo que operan con alta 

tasa de envío de datos y en dispositivos como antenas [36], [37]. Algunas de estas 

interconexiones operan incluso en rangos de frecuencia que corresponden a las 

microondas [38]. En dichas frecuencias, las pérdidas de energía que sufren las señales 

son principalmente debidas a efectos asociados con los materiales conductor y 

dieléctrico, y tienen un impacto negativo considerable en su propagación [39]–[41]. 

Por esta razón, diversos grupos de investigación dedican esfuerzos al estudio del 

impacto que estas pérdidas tienen en el comportamiento de las interconexiones en PCB, 

ya que los resultados son importantes para el desarrollo de aplicaciones de alta 

velocidad [42]. 

 Como se mencionó en el capítulo anterior, debido al continuo incremento en la 

frecuencia de operación, efectos que antes eran despreciables están volviéndose 

relevantes. Entre estos efectos se encuentran los de micro-escala, que son llamados de 

esta manera debido a que se asocian con variaciones estructurales de los materiales que  

son consideradas como pequeñas en comparación con las dimensiones de la 

interconexión. Algunos ejemplos de estos efectos son: el contraste en la permitividad 
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debido a la naturaleza compuesta de los substratos dieléctricos y la rugosidad en la 

interfaz metal-dieléctrico [43]–[45]. 

 Respecto a los efectos a micro-escala que se presentan en los laminados dieléctricos 

empleados en la fabricación de PCBs, existen diversos estudios que incluyen la 

caracterización de las propiedades del material, así como su modelado y el de 

estructuras fabricadas con ellos. De hecho, este grupo de trabajo ha reportado modelos 

analíticos y de circuito equivalente, así como metodologías de análisis que permiten 

reproducir y predecir el efecto de los substratos en la propagación de señales de 

microondas a través de líneas de transmisión del tipo microstrip y stripline [46], [47]. 

Por otra parte, acerca de los conductores y el efecto correspondiente a la rugosidad 

superficial en la transmisión de señales, este ha sido representado utilizando modelos 

válidos para casos particulares [48]–[51]. Alternativamente, existen opciones en las 

que se requiere el conocimiento preciso del perfil de rugosidad de la superficie, lo que 

implica realizar mediciones topográficas con equipo sofisticado y en muchas ocasiones 

es necesario destruir del prototipo [52]–[54].  

Además de estos métodos, existen otros basados en resonadores implementados con 

tecnología de guías de onda integradas en substrato (SIWs) [55], [56]. Estos métodos, 

a pesar de ser precisos en la caracterización de materiales incluso en altas frecuencias, 

 

 

Figura 2.1 Comparación entre la atenuación de una SIW y una stripline con similar sección 

transversal. Las curvas fueron obtenidas a partir de simulaciones de onda completa. 
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presentan la desventaja de requerir múltiples estructuras para obtener información en 

diferentes puntos de frecuencia. Por lo anterior, es deseable una aproximación que 

permita realizar la caracterización de materiales de manera casi-continua dentro del 

rango de frecuencias de interés. Esto puede conseguirse al diseñar una SIW operando 

de manera mono-modal dentro de dicho rango. 

 Cabe mencionar que el uso de SIWs para la transmisión de señales y la 

caracterización de los materiales en altas frecuencias se justifica por el hecho de que 

presentan menor atenuación que las líneas de transmisión tradicionales como las 

striplines con dimensiones similares. De manera cualitativa, esto se ilustra en la Fig. 

2.1. 

 

2.1 Descripción de una SIW 

Una SIW es una estructura fabricada en PCB que presenta un comportamiento muy 

aproximado al de una guía de onda rectangular (RWG, por sus siglas en inglés). Como 

puede verse en la Figura 2.2, la SIW está formada por dos placas metálicas paralelas 

(superior e inferior) separadas por un substrato dieléctrico. Es necesario mencionar que 

en la práctica la interfaz entre el dieléctrico y las placas es rugosa; además, por 

compatibilidad con la tecnología de PCB, las paredes laterales están formadas por 

postes metálicos (vías) que establecen una condición de corto circuito entre las placas 

metálicas. Nótese entonces que una SIW no es una RWG perfecta, sino más bien una 

RWG sintética. Sin embargo, si el diámetro de las vías (d) y la separación entre ellas 

(s) es mucho menor a la longitud de onda (λ) de la frecuencia más alta en la que operará 

la SIW, entonces la energía fugada a través de las paredes sintéticas de la SIW puede 

ser ignorada [57]. Entonces, en este caso las SIWs pueden ser estudiadas con la misma 

teoría que la empleada para las RWG. Específicamente, de acuerdo con [57] y [58] los 

criterios que permiten seleccionar las dimensiones de d y s adecuadamente son: 
 

𝑑 <
𝜆𝑔

5
    (2.1) 

𝑠 < 2𝑑 (2.2) 
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donde 𝜆𝑔 es la longitud de onda del armónico de mayor frecuencia contenido en la señal 

a propagar. Es importante mencionar que cuando se estudia a una SIW como una RWG, 

la frecuencia de corte correspondiente (o sea, la mínima frecuencia a la cual existe 

propagación en un modo dado) se obtiene empleando un ancho efectivo, que puede ser 

calculado a partir de [36], [59]:  
 

𝑤𝑒𝑓 = 𝑤 −
𝑑2

0.95𝑠
  (2.3) 

 

donde w, d y s son las dimensiones indicadas en la Figura 2.2. De esta manera, la 

frecuencia de corte puede ser calculada con base en la geometría de la guía de onda y 

en las propiedades del substrato. Así, suponiendo que la SIW opera con modo 

fundamental TE10, la frecuencia de corte en este caso es: 

𝑓𝑐 =
𝑐

2𝑤𝑒𝑓√𝜀𝑟

   (2.4) 

 

Con la finalidad de mostrar que efectivamente, una SIW se comporta como una RWG, 

se realizó la simulación de onda completa de una estructura de cada tipo. Su diseño se 

hizo considerando los mismos materiales y la frecuencia de corte (27 GHz). Los 

 

 

Figura 2.2 Ilustración simplificada de la estructura básica de una SIW: sección transversal 

(izquierda) y perspectiva (derecha). Se indican las dimensiones principales. 
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resultados mostrados en la Figura 2.3 confirman que el diseño de la SIW es correcto ya 

que la  constante de propagación es prácticamente la misma.  

 Ahora, acerca de la utilización de SIWs como vehículos de prueba para la 

caracterización de materiales, el ancho de banda útil es determinado con base en el 

rango de frecuencias dentro del cual existe propagación monomodo. Como se muestra 

en la Figura 2.4, el límite inferior de dicho rango se define empíricamente como 1.25fc 

[60], mientras que el superior corresponde a la frecuencia de corte del primer modo de 

orden superior excitado en la estructura que para este caso corresponde al modo TE30. 

De acuerdo con [61] esta frecuencia de corte puede calcularse como 𝑓𝑐_𝑇𝐸30
=

3𝑐/2𝑤𝑒𝑓√𝜀𝑒𝑓. 

 

 

Figura 2.4 Pérdida por inserción experimental de una SIW que opera en modo TE10; se 

indican las diferentes regiones de operación.   
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Figura 2.3 Comparación entre la constante de propagación [partes real (𝛼) e imaginaria 

(𝛽)] obtenidas mediante simulaciones de onda-completa para una RWG y una SIW. 
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2.2 Cuantificación de las pérdidas empleando simulaciones 

de onda completa 

La fabricación de dispositivos e interconexiones en tecnología de PCBs, las láminas de 

metal son tratadas para agregarles rugosidad en las caras que están en contacto con el 

dieléctrico de manera que se mejore la adherencia. En las SIWs, es posible encontrar 

esta rugosidad en la unión entre las placas superior e inferior con el dieléctrico (ver 

Figura 2.2). Infortunadamente, la rugosidad tiene un impacto negativo en el desempeño 

de la SIW ya que introduce pérdidas y aumenta la atenuación de la señal. Por lo 

anterior, el análisis del efecto de la rugosidad es importante y para ello es necesario 

partir de la identificación y el modelado de cada uno de los mecanismos de pérdidas 

que contribuyen a la atenuación total (αtotal) de la señal. Ya que dicha atenuación es 

resultado de las pérdidas experimentadas en los materiales, puede ser expresada como: 

𝛼𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 = 𝛼𝑑 + 𝛼𝑐  (2.5) 

 

donde αd y αc representan las contribuciones de las pérdidas asociadas al dieléctrico y 

al conductor, respectivamente, y se considera que las pérdidas por radiación son 

despreciables. Con base en el hecho de que una SIW puede ser estudiada con la misma 

teoría de una RWG, cada mecanismo de atenuación es modelado como se muestra a 

continuación.  

 

2.2.1 Atenuación asociada con las pérdidas en el dieléctrico 

Para el análisis de sus propiedades eléctricas, los materiales dieléctricos pueden ser 

representados mediante dipolos eléctricos. Así, cuando las ondas electromagnéticas 

viajan a través del material, la variación en el tiempo de los campos provoca que los 

dipolos oscilen y esto causa que parte de la energía electromagnética sea absorbida, lo 

cual resulta en pérdidas y por lo tanto, en atenuación de la señal. Para evaluar este 

efecto, se cuenta con un parámetro llamado el factor de disipación o tangente de 

pérdidas tanδ, el cual se define matemáticamente como [61]:  

tan𝛿 =
𝜀𝑖

𝜀𝑟
 (2.6) 
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donde εr y εi representan respectivamente las partes real e imaginaria de la permitividad 

relativa compleja; para una SIW se definen mediante las siguientes expresiones 

matemáticas [62]:  

𝜀𝑟 =

𝛽2 + (
𝜋

𝑤𝑒𝑓
)

2

(2𝜋𝑓)2𝜇0𝜀0
 

(2.7) 

 

𝜀𝑖 =
𝛼𝑑  𝜀 𝑟  

π𝑓√𝜇0𝜀0𝜀 𝑟
√1 − (

1

𝑤𝑒𝑓2𝑓√μ0𝜀0ε r
)

2

    (2.8) 

 

donde wef se define en (2.3). Además, μ0 y ε0 son la permeabilidad y permitividad del 

espacio libre, respectivamente.  En este caso, la atenuación asociada con las pérdidas 

en el dieléctrico es obtenida a través de (2.9) [61], donde K1 es la constante definida en 

(2.10). 

𝛼𝑑 =
𝐾1

𝛽
𝑓2 (2.9) 

𝐾1 = 2𝜋2𝜇0𝜀0εr tan𝛿 (2.10) 

 

Con el propósito de verificar la validez de (2.9), la SIW descrita en la Figura 2.5 fue 

simulada en HFSS [63] considerando conductor perfecto y un substrato con tanδ = 

0.0017 y εr = 2.2, valores que corresponden a las características proporcionadas por el 

fabricante del substrato de los prototipos empleados para la verificación experimental. 

De este modo, sólo las pérdidas debidas al dieléctrico son consideradas para su análisis 

por separado. La Figura 2.6 muestra la comparación entre las curvas de atenuación 

obtenidas de la simulación y del modelo descrito en (2.9). Como puede verse, existe 

 

 

Figura 2.5 Dimensiones de la estructura implementada en un simulador de onda completa 

para realizar la validación de los modelos que representan a las diferentes pérdidas en una 

SIW (las dimensiones están dadas en mm). 
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una excelente correlación entre ambas. Es importante resaltar que de acuerdo con (2.9), 

αd no depende del espesor del substrato (h). Este hecho permite suponer que cualquier 

cambio en la atenuación total de una SIW cuando la única variación es h, se debe 

únicamente a pérdidas en el conductor. 

 

2.2.2 Atenuación asociada con las pérdidas en el conductor 

La atenuación asociada a las pérdidas en el conductor (αc) en una SIW puede ser 

representada como la suma de dos contribuciones: la que se debe a las pérdidas por 

conductor que ocurren en las paredes laterales (αpl) y la debida a las placas superior e 

inferior (αsi). De este modo, es posible escribir:   

𝛼𝑐 = 𝛼𝑝𝑙 +  𝛼𝑠𝑖  (2.11) 
 

A continuación, se describe con detalle cada una de estas contribuciones a la atenuación 

total. 

 

a) Paredes laterales 

Típicamente, las pérdidas debidas a las paredes laterales de una SIW fabricada en 

tecnología de PCB son despreciadas [64]. Sin embargo, esta consideración no es válida 

cuando estas estructuras operan en la banda W de frecuencias [65], que es en la que 

actualmente encuentran mayor aplicación las SIWs. De acuerdo con [61], la atenuación 

asociada con estas pérdidas puede ser calculada mediante: 
 

 

Figura 2.6 Comparación entre 𝛼𝑑 obtenida de simulación y aplicando (2.9). 
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𝛼𝑝𝑙 =
𝜋𝐾𝑝𝑙√𝑓

𝜇0𝜇𝑟𝑤𝑒𝑓
3 𝛽𝑓

  (2.12) 

 

donde 𝐾𝑝𝑙√𝑓 es la resistencia de las paredes laterales considerando el efecto piel, y 𝐾𝑝𝑙 

es una constante [61]. De hecho, considerando 𝐾2 = (𝜋𝐾𝑝𝑙)/(𝜇0𝜇𝑟𝑤𝑒𝑓
3 ), es posible 

reescribir (2.12) como:  

𝛼𝑝𝑙 =
𝐾2

𝛽
 𝑓−0.5   (2.13) 

 

Para verificación del modelo expresado en (2.13), se realizó la simulación de onda 

completa de la estructura mostrada en la Figura 2.5. En esta ocasión, se despreciaron 

las pérdidas en el dieléctrico (tanδ = 0), se consideró una condición de conductor 

perfecto en las placas superior e inferior y cobre en las vías que forman las paredes 

laterales de la SIW. En la Figura 2.7 se comparan las curvas de atenuación obtenidas a 

partir de la simulación y empleando la ecuación (2.13), en donde se observa una 

excelente correlación en todo el rango de frecuencia.  

 

Figura 2.7 Comparación entre 𝛼𝑝𝑙 obtenida de simulación y aplicando (2.13). 
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Figura 2.8 Porcentaje de la contribución de 𝛼𝑠𝑖_𝑙𝑖𝑠𝑜 y 𝛼𝑝𝑙 en 𝛼𝑐.  
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b) Placas superior e inferior  

Como puede observarse en la Figura 2.8, en SIWs como la considerada aquí (Figura 

2.5), la atenuación debida a las paredes laterales representa la menor contribución a 

las pérdidas por conductor. De hecho, en todo el rango de frecuencias considerado, 

más del 60% de la atenuación por conductor se debe a las pérdidas en las placas 

superior e inferior. Por esta razón, es muy importante definir un modelo apropiado de 

αsi ya que además, como se verá más adelante, éstas son las pérdidas afectadas por la 

rugosidad. 

De acuerdo con [61], cuando se considera un conductor perfectamente liso,  αsi 

puede modelarse con (2.14), en donde la resistencia debida al conductor liso 

corresponde a 𝑅𝑠𝑖_𝑙𝑖𝑠𝑜 = 𝐾𝑠𝑖_𝑙𝑖𝑠𝑜√𝑓, siendo Ksi_liso una constante. Sustituyendo la 

expresión para Rsi_liso en (2.14) y con 𝐾3 = 2𝜋𝐾𝑠𝑖_𝑙𝑖𝑠𝑜𝜀𝑟𝜀0, es posible obtener la 

expresión (2.15). 
 

𝛼𝑠𝑖_𝑙𝑖𝑠𝑜 =
2𝜋𝑅𝑠𝑖_𝑙𝑖𝑠𝑜𝜀0𝜀𝑟

𝛽ℎ
𝑓    (2.14) 

 

𝛼𝑠𝑖_𝑙𝑖𝑠𝑜 =
𝐾3

𝛽ℎ
𝑓1.5    (2.15) 

 

 

Figura 2.9 Comparación entre 𝛼𝑠𝑖_𝑙𝑖𝑠𝑜 obtenida de simulación y aplicando (2.15). 
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Al igual que en los casos anteriores, el modelo (2.15) fue validado mediante una 

simulación de onda completa. En este caso se consideró un dieléctrico sin pérdidas y 

condición de conductor perfecto en las vías, mientras que las placas superior e inferior 

fueron modeladas suponiendo cobre liso. La Figura 2.9 muestra la excelente 

correlación entre el modelo (2.15) y la simulación. Además, de acuerdo con (2.15), αsi 

es inversamente proporcional a h. Esta dependencia fue verificada variando el valor de 

h en la simulación y se observa en las curvas presentadas en la Figura 2.10. Es 

importante tener en cuenta que αsi también depende de 𝑤𝑒𝑓 ya que este parámetro es 

considerado de manera implícita en el modelo a través de 𝛽 [61]. 

 

2.3 Pérdidas adicionales debidas a la rugosidad  

Como se vio en las secciones anteriores, las pérdidas debidas al material conductor en 

una SIW (y en general) incrementan con frecuencia debido al efecto piel y al efecto de 

distribución de corriente [66]. Además de estos efectos, en PCBs las pérdidas asociadas 

a la resistencia del metal también aumentan por el efecto de la rugosidad. De hecho, la 

atenuación debida a un conductor puede llegar a incrementarse a más del doble si existe 

rugosidad superficial [39]. 

 

Figura 2.10 Atenuación 𝛼𝑠𝑖_𝑙𝑖𝑠𝑜 obtenida a través de simulaciones de onda completa 

considerando diferentes valores de espesor del substrato. (Dimensiones dadas en mm). 
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Existen muchos modelos que permiten considerar el efecto de la rugosidad en la 

atenuación. En ellos, la atenuación debida a un conductor rugoso (αc_rugoso) es 

relacionada con la de un conductor liso (αc_liso) a través de un coeficiente adimensional 

dependiente de frecuencia (KH) de la siguiente manera: 
 

𝛼𝑐_𝑟𝑢𝑔𝑜𝑠𝑜 = 𝐾𝐻 ∙  𝛼𝑐_𝑙𝑖𝑠𝑜    (2.16) 
 

Actualmente, la diferencia entre los modelos reportados radica en la forma en que 

definen KH. La manera más empleada para obtener este parámetro como función de la 

frecuencia fue reportada en los años 1980 por Hammerstad y Jensen (HJ) [48]. En este 

modelo, las imperfecciones de rugosidad en el metal tienen una representación 

triangular en dos dimensiones como se muestra en la Figura 2.11, en donde Rq es el 

valor promedio rms de la rugosidad.  

La ecuación (2.17) muestra la forma para KH en el modelo de HJ.  
 

𝐾𝐻 = 1 +
2

𝜋
tan−1 (1.4 (

𝑅𝑞

𝛿
)

2

)    (2.17) 
 

Como puede observarse, en bajas frecuencias cuando Rq es mucho menor que la 

profundidad de piel (𝛿), KH ≈ 1, es decir, la atenuación sigue siendo la misma que la de 

un conductor liso. Entonces, a medida que la frecuencia se incrementa KH también va 

en aumento y cuando δ << Rq, KH llega a un valor de saturación de 2, de acuerdo con 

(2.17). Desafortunadamente, este modelo no es preciso cuando Rq toma valores de 

algunas décimas de micrómetros ni para frecuencias mayores a 5 GHz [45]. Por tal 

motivo, se han reportado modificaciones a este modelo [49], [50], en las cuales se 

indica que KH puede alcanzar valores mayores a 2. En estos modelos, el valor de 

 

Figura 2.11 Superficie corrugada equivalente que es empleada para representar la 

rugosidad de una superficie metálica en el modelo de Hammerstad y Jensen [48]. 
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saturación de KH se establece de manera arbitraria. Lo anterior implica que la exactitud 

del modelo depende de correlaciones con datos experimentales.  

Por otra parte, existe un modelo llamado modelo de “bola de nieve” (snowball, en 

inglés) propuesto por P. Huray, et al. [52], [53]. En este modelo, la irregularidad del 

metal rugoso es representada por esferas dispuestas en celdas con forma hexagonal 

como las que se muestran en la Figura 2.12 (a) [67]. De acuerdo con este modelo: 
 

𝐾𝐻 = 1 + ∑ (
𝑆𝑅𝑖

1+
𝛿

𝑎𝑖
+

𝛿2

2𝑎𝑖
2

)𝑁
𝑖=1     (2.18) 

 

donde a es el diámetro de las esferas utilizadas para representar el perfil del metal, SR 

es un parámetro llamado razón de superficie que se relaciona con el número de esferas 

contenidas en la base hexagonal y N es el número de tamaños de esferas considerados.  

Si bien este modelo ofrece muy buena correlación con datos experimentales, tiene 

como desventaja que los parámetros involucrados no pueden ser definidos a partir de 

las especificaciones dadas por los fabricantes de PCB. De hecho, para establecer sus 

parámetros es necesario contar con imágenes como la que se muestra en la Figura 2.12 

(b) [53], [67], obtenidas a partir de microscopía electrónica. El problema aquí es que 

no siempre se cuenta con el equipo o con las muestras necesarias para obtener estas 

imágenes.  

 

 

(a)                                                          (b) 

Figura 2.12 (a) Representación empleada en el modelo “bola de nieve” para superficies 

metálicas rugosas como la mostrada en (b), cuya imagen fue obtenida mediante SEM para 

un metal empleado en tecnología de PCB [53].  
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2.4 Impacto de la rugosidad en 𝜶𝒔𝒊 

Con el fin de observar el impacto de las pérdidas introducidas por la rugosidad en una 

SIW, se realizaron simulaciones de onda completa considerando diferentes perfiles de 

rugosidad. En las simulaciones se empleó el modelo “bola de nieve” ya que éste 

permite una representación de la rugosidad más cercana a la realidad; los parámetros 

empleados para obtener tres casos diferentes de rugosidad se muestran en la Tabla 2.1. 

Como puede observarse, el tamaño de las esferas se consideró igual en los tres casos, 

mientras que el valor de SR se incrementó, lo que representa más esferas por área. De 

este modo, el Caso I (mayor SR) corresponde al metal más rugoso. Las simulaciones 

se realizaron considerando una SIW con las dimensiones indicadas en la Figura 2.5 a 

excepción del valor de h que esta vez fue 0.13 mm.  Además, con la finalidad de obtener 

sólo αsi, tanto el substrato dieléctrico como el metal usado para definir las vías fueron 

considerados perfectos.  

La Figura 2.13 muestra las curvas αsi contra frecuencia obtenidas para el caso de un 

conductor perfectamente liso (Rq = 0), así como para los casos de la Tabla 2.1. En dicha 

 

 menor rugosidad  

 Caso I Caso II Caso III 

a (µm) 0.7 0.7 0.7 

SR 1.5 1.0 0.5 

 

Tabla 2.1. Parámetros del modelo “bola de nieve” usados en HFSS para simular el efecto de 

la rugosidad. El Caso I corresponde al laminado de metal más rugoso considerado. 

 

 

Figura 2.13 Comparación entre 𝛼𝑠𝑖  para diferentes niveles de rugosidad. 
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figura es posible ver que, como la teoría lo indica, la atenuación aumenta a medida que 

el material presenta mayor rugosidad. 

Adicionalmente, considerando las mismas dimensiones para la estructura SIW, se 

simuló una vez más la estructura empleando cobre liso en las placas superior e inferior 

y el Caso I pero esta vez se empleó cobre en las vías y dieléctrico con pérdidas. De este 

modo, la atenuación obtenida considera todas las pérdidas de la SIW (dieléctrico más 

conductor). La Figura 2.14 muestra las curvas de αtotal contra frecuencia que se 

obtuvieron de las simulaciones, cada una (conductor liso y Caso I) para dos valores de 

tanδ: 0.0017 y 0.017.  En dicha simulación, la diferencia entre la atenuación debida al 

metal liso y al rugoso se indica como ∆𝛼. Como puede verse, ∆𝛼 representa una porción 

importante de la atenuación total, incluso para el caso en el que el dieléctrico presenta 

altas pérdidas. Con lo anterior se indica claramente que las pérdidas introducidas por 

el efecto de la rugosidad no pueden ser despreciadas, incluso cuando las pérdidas en el 

dieléctrico son muy elevadas. 

 

2.4.1 Modelado: propuesta 

Al comparar las curvas del metal liso y rugoso en las Figuras 2.13 y 2.14, se observa 

que si bien la atenuación aumenta con la rugosidad, su dependencia con frecuencia es 

similar en todos los casos. De hecho, observando (2.14) y (2.19) es posible notar que 

al agregar rugosidad el único cambio en la atenuación es debido a la resistencia; los 

 

Figura 2.14 Incremento de la atenuación total debida al efecto de la rugosidad en una SIW 

que presenta altas (gráfica superior) y bajas (gráfica inferior) pérdidas por dieléctrico. 
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otros parámetros del modelo permanecen iguales. Con base en lo anterior, αsi 

considerando el efecto de la rugosidad puede ser representada mediante: 
 

𝛼𝑠𝑖_𝑟𝑢𝑔𝑜𝑠𝑜 =
2𝜋𝑅𝑠𝑖_𝑟𝑢𝑔𝑜𝑠𝑜𝜀0𝜀𝑟

𝛽ℎ
𝑓    (2.19) 

 

donde Rsi_rugoso es la resistencia asociada con el metal rugoso. Es importante tener 

presente que cuando δ << Rq, un pequeño cambio en frecuencia introduce un pequeño 

(casi despreciable) cambio en la atenuación. Por esta razón algunos modelos de KH 

suponen que éste alcanza un valor de saturación en altas frecuencias. Para demostrar lo 

anterior, es necesario contar con datos experimentales hasta frecuencias 

extremadamente altas de manera que pueda observarse esta saturación. Sin embargo, 

en casos prácticos es posible considerar que el modelo para describir el efecto de la 

rugosidad presenta un valor máximo Kmáx para exhibir precisión dentro de un rango de 

frecuencia dado. Considerando lo anterior, es posible establecer lo siguiente: 
 

1 ≤ 𝐾𝐻 ≤ 𝐾𝑚á𝑥    (2.20) 
 

donde Kmáx depende de la rugosidad del material y puede ser diferente para diferentes 

rangos de frecuencia. Entonces, Kmáx no necesariamente presenta el mismo valor de 

saturación definido en otros modelos, ya que este modelo involucra una formulación 

matemática diferente.  

 Por otra parte, considerando las definiciones dadas en (2.14), (2.16) y (2.19), es 

posible definir la razón αsi_rugoso / αsi_liso  como: 
 

𝛼𝑠𝑖_𝑟𝑢𝑔𝑜𝑠𝑜

𝛼𝑠𝑖_𝑙𝑖𝑠𝑜
= 𝐾𝐻    (2.21) 

 

donde KH es el coeficiente de rugosidad dependiente de frecuencia y puede ser 

representado matemáticamente como: 

𝐾𝐻 = 𝐾𝑚á𝑥 − 𝑔(𝑓)    (2.22) 
 

Aquí, g(f) es una función que decrece al aumentar la frecuencia. En la Figura 2.15 se 

muestran las curvas de KH para los tres casos definidos en la Tabla 2.1. Como puede 
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verse, la dependencia con frecuencia es menor a cuando la rugosidad disminuye. 

Además, es importante notar que cada curva tiende a un valor diferente de Kmáx. 

 Con el fin de representar el coeficiente de rugosidad mediante una ecuación con 

forma cerrada, se propuso una expresión para g(f) que permite reescribir (2.22) como: 
 

𝐾𝐻 = 𝐾𝑚á𝑥 −
𝐾

𝑓𝑛    (2.23) 
 

Para el rango de frecuencia de interés, Kmáx y K sólo dependen de la rugosidad del metal 

y son constantes con la frecuencia. Por otra parte, se determinó de manera consistente 

que n presenta un valor de 1.5 cuando se modelan SIWs con diferentes dimensiones y 

perfil de rugosidad en su región de operación monomodo. Con las consideraciones 

anteriores, es posible combinar las expresiones (2.15), (2.21) y (2.23) para obtener la 

siguiente expresión: 

𝛼𝑠𝑖_𝑟𝑢𝑔𝑜𝑠𝑜𝛽 =
𝐾𝐴

ℎ
𝑓1.5 −

𝐾𝐵

ℎ
    (2.24) 

 

donde: 

𝐾𝐴 = 𝐾3 𝐾𝑚á𝑥    (2.25) 
 

𝐾𝐵 = 𝐾3 𝐾    (2.26) 

Al representar αsi_rugoso a través de (2.24), no es necesario conocer de manera explícita 

los valores de Kmáx, K y K3. De este modo, se reduce el número de incógnitas y se 

 

 

Figura 2.15 Curvas de KH contra frecuencia obtenidas mediante simulaciones 

considerando láminas de cobre con diferente rugosidad (ver Tabla 2.1). 
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simplifica el procedimiento para la extracción de los parámetros del modelo. Además, 

la forma de la ecuación (2.24) es conveniente para realizar dicha extracción ya que las 

incógnitas asociadas con el lado izquierdo de la ecuación pueden obtenerse a partir de 

datos experimentales o de simulación, mientras que el lado derecho corresponde a una 

dependencia lineal con f 1.5. De hecho, la ecuación (2.24) es una de las propuestas 

presentadas en esta tesis.  

 

2.4.2 Extracción de parámetros 

Para modelar αsi_rugoso empleando la propuesta (2.24), es necesario determinar el valor 

de KA y KB. Con base en la suposición de que se conoce la constante de propagación 

contra frecuencia de dos SIWs que presentan como única diferencia el valor de h, es 

posible extraer los parámetros KA y KB siguiendo la metodología descrita a 

continuación.  

 En este punto, se ha establecido que la atenuación total en una SIW se debe a 

pérdidas que ocurren en el dieléctrico y en el conductor. Además, se sabe que las 

pérdidas asociadas al conductor pueden estudiarse como la suma de la pérdida 

introducida por el efecto de las paredes laterales y el de las placas sólidas. Entonces, a 

partir de (2.5) y (2.11) es posible llegar a: 
 

𝛼𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 = 𝛼𝑑 + 𝛼𝑝𝑙 + 𝛼𝑠𝑖 (2.27) 

 

Además, sí en (2.27) se sustituye el modelo propuesto en (2.24), se obtiene: 
 

𝛼𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙𝛽 = 𝛼𝑑𝛽 + 𝛼𝑝𝑙𝛽 +
𝐾𝐴

ℎ
𝑓1.5 −

𝐾𝐵

ℎ
  (2.28) 

 

A partir de los modelos para αd y αpl dados en las ecuaciones (2.9) y (2.13), se puede 

notar que los productos αdβ y αplβ no dependen de h. Entonces, considerando lo anterior 

para dos SIW con diferentes espesores de substrato, h1 y h2 (donde h1 < h2), se puede 

definir el parámetro Δ como: 
 

∆= 𝛼𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙(ℎ1)𝛽 − 𝛼𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙(ℎ2)𝛽  (2.29) 
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Y sustituyendo (2.28) en (2.29) se obtiene que: 
 

∆= (𝛼𝑑𝛽 + 𝛼𝑝𝑙𝛽 +
𝐾𝐴

ℎ1
𝑓1.5 −

𝐾𝐵

ℎ1
) − (𝛼𝑑𝛽 + 𝛼𝑝𝑙𝛽 +

𝐾𝐴

ℎ2
𝑓1.5 −

𝐾𝐵

ℎ2
)  (2.30) 

 

Ya que, como se mencionó previamente el resultado de la ecuación (2.9) y (2.13) es 

independiente de h, entonces  (𝛼𝑑𝛽 + 𝛼𝑝𝑙𝛽) = (𝛼𝑑𝛽 + 𝛼𝑝𝑙𝛽) y la expresión (2.30) puede 

ser simplificada a: 

∆= 𝑇𝐾𝐴𝑓1.5 − 𝑇𝐾𝐵 (2.31) 

 

donde T es un parámetro que se puede conocer de la geometría de las SIW, ya que se 

define como: 

𝑇 =
1

ℎ1
−

1

ℎ2
 (2.32) 

 

Así, de acuerdo con (2.31) al realizar una regresión lineal de Δ contra f 1.5 es posible 

determinar KA a partir de la pendiente correspondiente, mientras que KB se obtiene de 

la intersección con el eje de las ordenadas. Una vez conocidos los valores de KA y KB, 

se puede determinar αsi_rugoso como en (2.24), ya que β es conocido. 

 

2.4.3 Verificación experimental 

La validación de la propuesta se realizó comparando datos experimentales con 

simulaciones de onda completa. Las simulaciones se realizaron considerando las 

dimensiones correspondientes a la geometría de los prototipos disponibles, los cuales 

fueron también medidos eléctricamente para obtener la constante de propagación 

experimental. A continuación, se describen detalladamente dichos experimentos. 

 

Figura 2.16 Vista superior de una de las SIWs fabricadas en la que se indican las 

dimensiones principales (en mm). 
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a) Descripción de prototipos y mediciones 

Con el fin de ilustrar la propuesta, se dispuso de dos prototipos que contienen SIWs 

como la mostrada en la Figura 2.16, con longitudes de 254 mm y 76.2 mm y diseñadas 

para presentar una frecuencia de corte fc = 27 GHz para el modo fundamental TE10. Las 

características del PCB fueron proporcionadas por fabricante: para el substrato εr = 2.2 

y tanδ = 0.0017, mientras que el cobre presenta Rq =1.5 μm. Acerca de los espesores 

del substrato, éstos son: h = 0.13 mm para el prototipo #1 y h = 1.4 mm para el prototipo 

#2. 

 En la Figura 2.16 se puede observar que las SIWs están terminadas con pads en 

arreglo tierra-señal-tierra de modo que fue posible emplear puntas de prueba coplanares 

para radio frecuencia (RF) para la medición de los parámetros S. Las mediciones se 

realizaron empleando un analizador de redes vectorial, o VNA (por sus siglas en inglés) 

calibrado con el algoritmo LRRM y dispuesto como se muestra en la Figura 2.17. A 

continuación, se presentan los resultados obtenidos a partir de las mediciones 

realizadas al prototipo y a partir de simulaciones. 

 

b) Resultados 

A partir de las mediciones de los parámetros S, se determinó la constante de 

propagación compleja de las SIWs empleando el método línea-línea descrito en [68]. 

 

Figura 2.17 Arreglo del equipo de medición utilizado para realizar la medición de los 

parámetros S de las estructuras SIWs. 
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En Figura 2.18 se muestran las curvas obtenidas para αtotal y β. En concordancia con la 

teoría, la atenuación es mayor en el prototipo #1 que fue fabricado con el dieléctrico 

más delgado. Como ya se sabe, en casos como éste, en el que la única diferencia entre 

los prototipos es el valor de h, el aumento de la atenuación total se debe a que a medida 

que se reduce h las pérdidas debidas a las placas metálicas superior e inferior son 

mayores. Tener en cuenta que para estos casos, las pérdidas debidas al dieléctrico y las 

asociadas con las paredes laterales son las mismas para ambos prototipos a pesar de su 

diferencia en h.  

Empleando los datos de αtotal y β de ambos prototipos y aplicando la operación 

indicada en (2.29) se obtuvo Δ y se realizó la regresión lineal indicada en (2.31). Esta 

regresión se muestra en la Figura 2.19; como puede observarse, los datos  presentan 

una tendencia lineal, tal y como se espera. Entonces, empleando la metodología de 

extracción explicada en la sección anterior, fue posible determinar el valor de los 

parámetros KA y KB. Los valores determinados fueron: 

 

𝐾𝐴 = 6.35 × 10−17  (
1

m ∙ Hz1.5
) (2.33) 

 

Figura 2.18 Atenuación y retardo de fase contra frecuencia obtenidos a partir de los 

parámetros S medidos empleando el método línea-línea [68]. 
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𝐾𝐵 = 0.01 (
1

m
) (2.34) 

 

Con los valores obtenidos y con β, se implementó el modelo propuesto en (2.24). La 

Figura 2.20 muestra cómo dichos valores permiten la reproducción de la atenuación de 

las estructuras consideradas.  

Además, con la finalidad de verificar el modelo empleando una estructura diferente 

a las utilizadas en la regresión lineal, se fabricó y midió un tercer prototipo. El prototipo 

#3 presenta la misma rugosidad de los dos primeros; sin embargo, en este caso el 

espesor del substrato empleado es h = 0.79 mm. Además, w = 2.3 mm de manera que 

las SIWs del tercer prototipo tienen la frecuencia de corte del modo TE10 en  47 GHz. 

La curva que compara la atenuación experimental y el modelo de esta estructura 

también se muestra en la Figura 2.20. Como puede observase, en este caso también 

existe una buena correlación. De esta forma, es posible notar que una vez conocidos 

KA y KB para una rugosidad dada, la metodología propuesta permite la representación 

de la atenuación de SIWs que presenten la misma rugosidad sin importar si éstas tienen 

una frecuencia de corte o espesor diferente.  

 Finalmente, para validar el modelo con diferentes valores de rugosidad, se 

implementó en HFSS el modelo 3D de SIW con las dimensiones indicadas en la Figura 

 

Figura 2.19 Regresión lineal (2.31) de datos experimentales para la obtención de los 

parámetros del modelo. 
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2.16. En las simulaciones, la rugosidad se representó a través del modelo “bola de 

nieve” y se consideraron los tres casos de la Tabla 2.1. Las constantes de propagación, 

resultado de estas simulaciones se procesaron del mismo modo que se hizo con los 

datos experimentales y se obtuvieron los parámetros KA y KB para cada caso. Estos 

parámetros se indican en la Tabla 2.2, mientras que las curvas modelo-simulación para 

la atenuación y las pérdidas por inserción de las SIWs se presentan en la Figura 2.21. 

 En los resultados, se puede observar que existe una diferencia notable entre la curva 

que supone un metal liso y las que consideran diferente rugosidad tanto en la atenuación 

[Figura 2.21 (a)] y en las pérdidas por inserción [Figura 2.21 (b)]. Lo anterior es 

relevante porque resalta la importancia que tiene realizar una consideración apropiada 

de las pérdidas introducidas por el efecto de la rugosidad en SIWs que operan en el 

rango de las microondas.  

 

Figura 2.20 Correlación modelo-experimento para la atenuación de tres SIWs que tienen 

la misma rugosidad (Rq = 1.5 μm) y diferente geometría. 
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Parámetro  

 Caso I Caso II Caso III 

𝐾𝐴(1 × 10−17)(1/m ∙ Hz1.5)     8.57 6.83 5.01 

𝐾𝐵 (1/m) 0.06 0.05 0.02 

 

Tabla 2.2. Parámetros del modelo propuesto obtenidos de simulación para casos con diferente 

rugosidad. 

 



38 
 

 

2.5 Conclusión de capítulo 

El estudio realizado en esta sección del trabajo demuestra que es posible caracterizar y 

modelar el efecto de la rugosidad en la atenuación de señales que operan en la banda 

W de frecuencia empleando estructuras SIW como vehículo de prueba. Además, 

también se mostró la ventaja del uso de SIWs en lugar de líneas de transmisión que 

operan en modo TEM (por ejemplo, striplines), para la caracterización y modelado de 

estructuras y materiales en el rango de frecuencias considerado. 

El modelo propuesto muestra precisión en un amplio rango de perfiles de rugosidad 

que incluyen algunos de los empleados en el estado del arte de las aplicaciones de 

microondas en tecnología de PCB.  Además, la metodología para la extracción de los 

parámetros es simple y sistemática, por lo cual la implementación del modelo es 

sencilla. Por esta razón, la propuesta encuentra aplicaciones tanto en el modelado del 

efecto de la rugosidad para propósitos de simulación de interconexiones como para 

llevar a cabo la caracterización del material. 

 

Figura 2.21 Validación del modelo propuesto usando simulaciones de onda completa para 

los casos de rugosidad descritos en la Tabla 2.1: (a) atenuación total, y (b) pérdidas por 

inserción. [Para el cálculo de las pérdidas por inserción, los parámetros S fueron 

normalizados a la impedancia característica de las SIWs con el propósito de minimizar el 

efecto de las pérdidas por retorno.] 
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C  A  P  Í  T  U  L  O    T  R  E  S  

Interconexiones en chip   
 

LÍNEAS GLOBALES Y SEMIGLOBALES 
 

LAS INTERCONEXIONES realizadas dentro de un chip pueden clasificarse de 

acuerdo al nivel de metal en el que se encuentran. En la Figura 1.6, es posible ver que 

las líneas semiglobales y globales ocupan los niveles metálicos superiores y que en 

comparación con las interconexiones locales, su sección transversal es mucho mayor. 

Esto permite reducir la resistencia de las líneas para disminuir el efecto correspondiente 

en las señales, ya que recorren gran parte del chip. Como se mencionó previamente, en 

el Capítulo 1, estas interconexiones son empleadas para guiar señales como la de reloj, 

por lo que suelen ser estructuras largas.  

A diferencia de las líneas de transmisión en PCB, en las interconexiones en chip el 

efecto de la rugosidad de la superficie conductora no es considerable. Esto se debe a 

que, para fines prácticos dentro del rango de microondas y considerando las 

dimensiones actuales, cualquier protuberancia en la superficie del metal es muy 

pequeña comparada con el cambio en la distribución de corriente (debido al efecto piel) 

dentro de la interconexión. No obstante, en este tipo de estructuras uno de los 

principales efectos que intervienen en las características de propagación de las señales 

es la resistencia de la línea. Además, en las interconexiones en chip es necesario tomar 

en cuenta efectos como el acoplamiento con el substrato, el cual provoca pérdidas en 

la señal debido a la presencia de corrientes parásitas [69].   
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3.1 Principales estructuras 

La Figura 3.1 (a) muestra la vista superior de una línea microstrip, en donde únicamente 

se observa el trazo de señal ya que el plano de tierra se encuentra en un nivel de metal 

diferente. Es importante mencionar que la línea de transmisión microstrip es la más 

empleada en las interconexiones fabricadas en chip. Sin embargo, debido a la 

configuración de los campos E y H [Figura 3.1 (c)], las microstrips son vulnerables a 

efectos de diafonía y ruido electromagnético cuando hay otras interconexiones cerca. 

Por esta razón, recientemente la guía de onda coplanar (CPW), [Figura 3.1 (b)] ha 

comenzado a ser preferida en la distribución de señales en chip [70].   

Como puede observarse en la Figura 3.1 (b), en una CPW el trazo de señal y los de 

tierra se encuentra en el mismo nivel de metal, de manera que la señal viaja confinada 

entre los dos trazos de tierra. Esto permite reducir el efecto de diafonía [71]. 

Desafortunadamente, las CPWs fabricadas en procesos CMOS convencionales no 

resuelven el problema de la interacción de los campos E y H con el substrato 

semiconductor, lo que introduce pérdidas sustanciales incluso a bajas frecuencias. En 

la Figura 3.1 (d) se ilustra este efecto suponiendo al substrato de silicio como el material 

adyacente al dieléctrico de la CPW. 
 

 

 
(a) 

 

 
(b) 

 

 
(d) 

 

 
(e) 

 

Figura 3.1 Fotografías de la vista superior de una línea: (a) microstrip y (b) coplanar. 

También se ilustra conceptualmente la configuración de E y H respectivamente en (c) y 

(d).  
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3.2 Líneas blindadas 

Como ya se mencionó, las CPWs construidas directamente sobre el substrato 

semiconductor y separadas de éste únicamente por el óxido de campo exhiben altas 

pérdidas [72]. Dichas pérdidas pueden reducirse si se introduce un plano de baja 

resistencia que sirva de blindaje entre el substrato y la CPW [73], como se muestra en 

la Figura 3.2 (a). Este plano suele ser fabricado con un material conductor, que 

usualmente es el mismo metal empleado en toda la estructura, o alternativamente 

polisilicio dopado [74]. Debido a la introducción del blindaje, la estructura de la Figura 

3.2 (a) es llamada guía de onda coplanar blindada o S-CPW (en inglés, shielded 

coplanar waveguide). Por otra parte, en la Figura 3.2 (b) se ilustra una CPW con 

blindaje conectado a tierra o GS-CPW (en inglés, ground shielded coplanar 

waveguide). Como sus nombres lo indican, la diferencia entre una S-CPW y una GS-

CPW radica únicamente en que en estas últimas, la estructura de blindaje presenta una 

conexión directa con los trazos de tierra o referencia de la CPW. 

 Además del tipo de material empleado en la fabricación del blindaje y de si éste se 

encuentra conectado o no a tierra, existe otra variable en las estructuras blindadas. 

Dicha variable es la geometría del blindaje ya que éste puede ser una placa sólida o con 

una geometría específica [75]; a continuación se explican cada uno de ellos.  

 

3.2.1 Tipos de blindaje 

Como se mencionó antes, la estructura de blindaje indicada en la Figura 3.2 es útil para 

evitar el acoplamiento entre la energía propagada a través de la CPW y el substrato de 

silicio. La manera más sencilla de conseguir el blindaje es introduciendo una placa 

 

 

 
(a) 

 

 
(b) 

 

Figura 3.2 Estructura CPW: (a) con blindaje y (b) con blindaje conectado a tierra. 
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sólida de metal como la que se muestra en la Figura 3.3 (a). A pesar de que este blindaje 

cumple con el propósito de bloquear la interacción de la señal con el substrato, es 

propenso a exhibir corrientes de remolino (en inglés, eddy) que introducen pérdidas 

adicionales en la señal. Por esta razón, se han propuesto estructuras alternativas como 

la que se muestra en la Figura 3.3 (b), conocida como blindaje cuadriculado y la de la 

Figura 3.3 (c) llamada “blindaje con patrón de líneas” o simplemente “blindaje con 

patrón” (en inglés, patterned shield).  Con ambos blindajes es posible reducir las 

corrientes de remolino. Sin embargo, la estructura de la Figura 3.3 (c) es preferida ya 

que, al cortar la continuidad de corriente parásita en la dirección de propagación, reduce 

considerablemente su efecto.  

 

3.2.2 Modelos 

Debido a que las CPWs fabricadas en chip son muy importantes en el desarrollo de 

circuitos integrados que operan en el rango de las microondas [70], [75], actualmente 

están recibiendo mucha atención desde el punto de vista del modelado. Por esta razón, 

se han reportado numerosas propuestas para la caracterización y modelado de 

diferentes efectos que ocurren en estas estructuras [69], [70], [75]-[77]. 

  Los modelos orientados al diseño asistido por computadora (CAD) son en los que 

se tiene mayor interés, debido a que es posible incluirlos en simuladores y resultan 

útiles no sólo para la representación del comportamiento de las estructuras, sino que 

también permiten su optimización. Como ejemplo, en [78] se presenta un modelo para 

representar una CPW blindada con la estructura de la Figura 3.3 (c) y con base en 

simulaciones de onda completa se presenta un análisis del efecto de las dimensiones 

 

 

   
    

(a)                                         (b)                                            (c)                                            
 

Figura 3.3 Principales tipos de blindaje empleados en líneas de transmisión: (a) sólido, (b) 

cuadriculado y (c) con patrón de líneas. 
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del blindaje en la impedancia característica de la línea. Además, en [79] se proponen 

pautas para la definición del ancho y la separación entre las líneas que conforman dicho 

blindaje. Por otra parte, en trabajos como [80] se analiza el impacto de la conductividad 

del substrato en los elementos RLGC. Sin embargo, aún no se ha reportado un trabajo 

que identifique el origen de las pérdidas que contribuyen en la resistencia total de la 

estructura (R), incluyendo el efecto del blindaje en este parámetro. Dicho análisis es 

relevante, ya que permite realizar una evaluación justa de los efectos de pérdida 

dominantes. Por esta razón, es el tema que se abordó en el análisis de estas líneas que 

suelen emplearse como interconexiones globales y también como semiglobales.   

 

3.3 Modelo RLGC modificado 

En el Capítulo 1 se explicó el modelo de circuito RLGC empleado para representar 

líneas de transmisión que operan con el modo de propagación TEM o casi-TEM. Cada 

uno de los elementos del modelo puede ser determinado a partir de la constante de 

propagación y de la impedancia característica de la línea. Así, considerando (1.4) y 

(1.5), es posible calcular R, L, G y C como [81]:  
 

       𝑅 = Re{𝛾 ∙ 𝑍𝑐} (3.1) 

 

      𝐿 =
Im{𝛾 ∙ 𝑍𝑐}

𝜔
 (3.2) 

 

𝐺 = Re {
𝛾

𝑍𝑐
} (3.3) 

 

𝐶 =
Im {

𝛾
𝑍𝑐

}

𝜔
 

(3.4) 

 

donde ω es la frecuencia angular. Es importante mencionar que los parámetros 

determinados a partir de las ecuaciones (3.1)–(3.4) corresponden a las definiciones 

mencionadas en el Capítulo 1 cuando están distribuidos como en la estructura de la 

Figura 1.3. Sin embargo, no en todas las estructuras se presenta la misma distribución. 
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A manera de ejemplo, se muestra en la Figura 3.4 (a) un circuito equivalente de la 

sección transversal de una microstrip blindada. Como puede observarse, el circuito no 

corresponde a los elementos en paralelo de la Figura 1.3. De hecho, en este caso, la 

celda unitaria del circuito RLGC tiene la topología que se muestra en la Figura 3.4 (b). 

En este caso, los elementos C y G calculados a través de (3.3) y (3.4) están definidos 

como función de los elementos Cs, Cp y Rp. 

Por otra parte, la Figura 3.5 muestra la celda unitaria del modelo RLGC distribuido 

de una estructura blindada. En este circuito, el efecto de las corrientes de remolino del 

blindaje es representado mediante un circuito Leddy Reddy acoplado con la inductancia de 

la línea L a través del factor de acoplamiento m. Para este caso, la resistencia obtenida 

a partir de la constante de propagación y la impedancia característica de la estructura a 

través de (3.1) es definida como [69]: 

 

𝑅 = 𝑅𝑥 +

(
𝑚2

𝑅𝑒𝑑𝑑𝑦
) + 𝜔2

(
𝐿𝑒𝑑𝑑𝑦

𝑅𝑒𝑑𝑑𝑦
)

2

𝜔2 + 1  

   (3.5) 

 

 

 

     

                                           (a)                                                                  (b)                                            
 

Figura 3.4 (a) Circuito equivalente para la sección transversal de una microstrip blindada 

y (b) su correspondiente celda unitaria considerando el modelo RLGC convencional. 

 

 
 

 

 

Figura 3.5 Celda unitaria del circuito RLGC de una línea de transmisión incluyendo el 

efecto de las corrientes de remolino en el blindaje.   
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3.4 Modelo para R en CPW blindadas 

En la Figura 3.6 se ilustra una CPW con blindaje sólido conectado a tierra o GS-CPW 

y se indican las dimensiones principales. En dicho esquema, es posible observar que 

las estructuras de tierra laterales (etiquetadas con la letra G) están formadas por vías 

que unen los niveles de metal involucrados. En este trabajo, se empleó una estructura 

como la que se ilustra en la Figura 3.6 para establecer una metodología con el fin de 

identificar los componentes de pérdidas que influyen en la resistencia de la estructura. 

Para esto, se combinó el procesamiento de datos experimentales con simulaciones de 

onda completa. Primeramente, se determinó R de datos experimentales utilizando la 

ecuación (3.1). Después, empleando microscopía electrónica de barrido (SEM) se 

obtuvieron imágenes de la sección transversal de las estructuras bajo análisis con el fin 

de conocer con detalle sus dimensiones. A partir de esta información visual, se 

implementó un modelo 3D para realizar simulaciones de onda completa.  

     En esta sección se describe la estructura empleada, los experimentos realizados y 

además, la verificación de la propuesta a través de datos experimentales. 

 

3.4.1 Descripción de los experimentos 

La Figura 3.7 (a) muestra una imagen SEM de la sección transversal de la GS-CPW 

empleada como vehículo de prueba. Para esta estructura, todos los metales 

corresponden a cobre, incluyendo el blindaje, mientras que el dieléctrico es dióxido de 

silicio (SiO2). Por otra parte, la Figura 3.7 (b) indica las dimensiones correspondientes. 

 

 
 

 

Figura 3.6 Ilustración de una guía de onda coplanar con blindaje sólido conectado a tierra.   
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Es importante notar que la señal y los trazos de tierra presentan el mismo ancho (ws = 

wg = 10 μm) mientras que el espesor del trazo de señal es ts = 0.6 μm y de las tiras de 

tierra laterales tg = 5.5 μm. Además, la distancia entre las tiras de señal y tierra es d = 

10 μm, el espesor del blindaje tsh = 0.4 μm y la longitud de la guía es l = 500 μm. Esta 

estructura fue utilizada como vehículo de prueba para el establecimiento de la 

metodología propuesta, en seguida se describen las mediciones y simulaciones 

realizadas. 

 

a) Mediciones 

La Figura 3.8 muestra la disposición del VNA y de las herramientas empleadas para 

medir los parámetros S de la estructura fabricada. Además, se incluye una fotografía 

de la vista superior de dicha estructura. La medición se realizó desde 10 MHz hasta 30 

GHz utilizando puntas de prueba coplanares con configuración tierra-señal-tierra 

(GSG). En la Figura 3.8 también se indican los pads GSG, que son las estructuras en 

las que hacen contacto eléctrico las puntas para realizar la medición. Antes de 

comenzar la medición, el VNA fue calibrado empleando el método LRRM y después 

de obtener los datos, se determinó Zc y γ aplicando el procedimiento reportado en [82]. 

Finalmente, la resistencia en serie total de la GS-CPW fue obtenida usando (3.1). 

 

                                                                                                          
 

 

Figura 3.7 Sección transversal de la GS-CPW analizada: (a) imagen SEM del prototipo y 

(b) bosquejo del modelo 3D implementado en las simulaciones (unidades dadas en μm).   
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b) Simulaciones de onda completa 

Con el fin de identificar de manera sistemática las pérdidas que contribuyen a la 

magnitud de la resistencia, se realizaron simulaciones de onda completa utilizando 

HFSS considerando las dimensiones que se indican en la Figura 3.7 (b). Además, en 

la simulación se definió cobre como conductor y SiO2 con εr = 3.9.  

Partiendo de la consideración de que la atenuación total es la suma de las 

atenuaciones asociadas a las pérdidas en el conductor, en el dieléctrico y a la radiación, 

fue posible simplificar el modelo de la simulación haciendo la suposición de que el 

dieléctrico no presenta pérdidas (tanδ = 0). Dicha suposición no afecta el resultado de 

R y sigue siendo posible correlacionarla con los datos experimentales.  

En la Figura 3.9 se muestran las curvas R contra frecuencia obtenidas de la 

simulación y a partir de las mediciones. Como puede verse, existe una muy buena 

correlación entre ellas en todo el rango de frecuencia considerando.  Lo anterior indica 

que la estructura 3D implementada en la simulación efectivamente corresponde a las 

dimensiones y materiales de la CPW medida. Entonces, debido a que el modelo 3D 

permite la correcta representación de la CPW fabricada, es posible modificarlo para 

observar el impacto de los diferentes efectos que tienen impacto en ella.  

 
 

                                                                                                          

 

 

Figura 3.8 Arreglo del equipo utilizado para medir los parámetros S de las CPWs 

fabricadas, y vista superior de una de las estructuras medidas.   
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A continuación, se describen las modificaciones realizadas a dicho modelo. Es 

importante mencionar que éstas se realizaron con base en la suposición de que la 

resistencia total en serie de la CPW puede modelarse como: 
 

𝑅 = 𝑅𝑠 + 𝑅𝑔 + 𝑅𝑠ℎ + 𝑅𝑟𝑎𝑑    (3.6) 

  

en donde las resistencias representan las pérdidas que ocurren en: el trazo de señal (Rs), 

en los trazos laterales de tierra (Rg), en el blindaje (Rsh) y las debidas a radiación (Rrad).  

 

3.4.2 Modelos y resultados de simulación  

Aquí se describen las simulaciones realizadas para inspeccionar cada una de las 

pérdidas consideradas en (3.6) y también los modelos definidos para describir el 

comportamiento de cada una de ellas. Por conveniencia, la metodología propuesta 

comienza con el análisis de la resistencia debida a radiación. 

 

 𝑹𝒓𝒂𝒅: Para determinar el impacto de la radiación, se repitió la simulación utilizada 

para obtener la curva de la Figura 3.9. Sin embargo, en esta ocasión se reemplazó el 

cobre por conductor perfecto en todas las estructuras metálicas. Con los parámetros S 

obtenidos de la simulación, se calculó Zc, γ y R a través de (3.1) siguiendo el mismo 

procedimiento que con los datos experimentales. En la Figura 3.10 (a) se muestra el 

resultado de Rrad contra frecuencia; al igual que en las observaciones experimentales 

 

 
                                                                                                          

 

 

Figura 3.9 Comparación entre la resistencia en serie total de la GS-CPW con blindaje 

metálico obtenida experimentalmente y de una simulación de onda completa.  
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reportadas en [83] y [84], esta resistencia muestra proporcionalidad con 𝑓2. Entonces, 

matemáticamente, es posible expresar Rrad como: 
 

𝑅𝑟𝑎𝑑 = 𝑘𝑟𝑎𝑑𝑓2    (3.7) 

 

en donde krad es un parámetro arbitrario que depende de la geometría de la CPW y que 

es constante en frecuencia. 

 

 𝑹𝒔: La segunda resistencia obtenida a través de las simulaciones es la que se asocia 

con las pérdidas en el trazo de señal. En este caso, la simulación de la GS-CPW fue 

realizada considerando que el trazo de señal está hecho de cobre mientras que los trazos 

de tierra y el blindaje fueron definidos como conductores perfectos. Esto garantiza que 

el resultado únicamente considera las pérdidas en el trazo de señal y radiación. Ya que 

Rrad se obtuvo previamente, es posible conocer Rs al restar la resistencia por radiación 

 

 
 

Figura 3.10 Curvas mostrando tres de las pérdidas que contribuyen en la resistencia total 

en serie: (a) debido a radiación, (b) resistencia en el trazo de señal y (c) resistencia en los 

trazos de tierra laterales. 
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a la resistencia determinada con los resultados de esta simulación en particular; la 

Figura 3.10 (b) muestra este resultado. 

Como puede verse, Rs presenta dos regiones: la de DC en la que Rs es constante y la 

región dependiente de frecuencia en la que Rs es proporcional a √𝑓 debido al efecto 

piel [85]. De este modo, es posible modelar Rs empleando la siguiente expresión: 
 

𝑅𝑠 = 𝑅𝐷𝐶 + 𝑘𝑠√𝑓    (3.8) 

 

donde RDC puede calcularse a partir de la sección transversal de la estructura y 𝑘𝑠 es 

una constante que se determina fácilmente de la regresión lineal de Rs contra √𝑓. 

 

 𝑹𝒈: La resistencia de los trazos laterales de tierra se puede calcular de manera 

similar que Rs. Para este caso, en la simulación se definieron con cobre los trazos de 

tierra y el metal tanto del blindaje como de la tira de señal fue definido como conductor 

perfecto. Una vez más, se restó Rrad del resultado de la simulación, esta resta 

corresponde a Rg, que se muestra en la Figura 3.10 (c). Ya que el espesor de los trazos 

de tierra es más grande que el del trazo de señal, la frecuencia de encendido del efecto 

piel es mucho menor y Rg puede ser representada considerando únicamente la región 

en la que la resistencia depende de √𝑓 [85]. Matemáticamente: 
 

𝑅𝑔 = 𝑘𝑔√𝑓    (3.9) 

 

donde la constante de proporcionalidad  𝑘𝑔 es determinada del mismo modo que 𝑘𝑠. 

 

 𝑹𝒔𝒉: La última contribución de R obtenida es la relacionada con las pérdidas en el 

blindaje. Estas pérdidas se deben a las corrientes de remolino formadas por la variación 

del campo magnético que atraviesa el plano de blindaje. La manera en la que se 

modificó el modelo 3D original en este caso es definiendo la estructura de blindaje con 

cobre y conductor perfecto en los trazos de señal y tierra. Entonces, Rsh se obtuvo al 

restar el efecto de la radiación del resultado de simulación del mismo modo que en los 

casos anteriores. 
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En la Figura 3.11 se presentan los resultados de Rsh contra frecuencia para diferentes 

valores de espesor del blindaje. Como puede verse, para frecuencias superiores a 10 

GHz aproximadamente, la resistencia es menor a medida que el espesor es más grueso; 

sin embargo, la diferencia en resistencia no es linealmente escalable. Además, es 

importante resaltar que para bajas frecuencias el orden es diferente; la resistencia es 

menor para el blindaje más delgado. Lo anterior se debe a que tal y como se muestra 

en la Figura 3.5 y en el modelo (3.5) las pérdidas asociadas a las corrientes de remolino 

dependen fuertemente de la resistencia y la inductancia efectivas del plano en el que 

ocurren dichas corrientes así como del factor de acoplamiento. De hecho, el segundo 

término del lado derecho en (3.5) corresponde a la resistencia en serie debida a las 

corrientes de remolino. Entonces, Rsh es descrita usando [69]: 

 

𝑅𝑠ℎ =

(
𝑚2

𝑅𝑒𝑑𝑑𝑦
) + 𝜔2

(
𝐿𝑒𝑑𝑑𝑦

𝑅𝑒𝑑𝑑𝑦
)

2

𝜔2 + 1  

   (3.10) 

 

Es importante mencionar que para que la ecuación (3.10) sea precisa al modelar Rsh es 

necesario tener en cuenta que Leddy y Reddy son parámetros dependientes de la 

frecuencia. Esta dependencia es más fuerte a medida que se alcanza la frecuencia de 

 

 
 

Figura 3.11 Resistencia del blindaje metálico conectado a tierra obtenido a partir de 

simulaciones de onda completa considerando diferentes valores de espesor. 
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encendido del efecto piel la cual ocurre aproximadamente cuando la profundidad de 

piel y el espesor del blindaje son iguales. A partir de esta frecuencia, se debe tomar en 

cuenta que: 
 

𝑅𝑒𝑑𝑑𝑦 = 𝑘𝑅_𝑒𝑑𝑑𝑦√𝑓   (3.11) 

𝐿𝑒𝑑𝑑𝑦 =
𝑘𝐿_𝑒𝑑𝑑𝑦

√𝑓
     (3.12) 

 

donde 𝑘𝑅_𝑒𝑑𝑑𝑦 y 𝑘𝐿_𝑒𝑑𝑑𝑦 son constantes de proporcionalidad. Con el fin de ilustrar la 

importancia de considerar la dependencia en frecuencia de los elementos Leddy y Reddy, 

la Figura 3.12 muestra las curvas de Rsh contra frecuencia para tres casos de espesor 

obtenidas de simulaciones de onda completa y a través de la aplicación de (3.10). Se 

observa que para el caso más delgado, en el rango de frecuencia considerado el efecto 

piel no alcanza su valor de encendido. Entonces, es posible reproducir la curva obtenida 

para Rsh a partir de (3.10) con la suposición de que Leddy y Reddy son constantes. Además, 

en este caso la ecuación (3.10) predice que a medida que la frecuencia incrementa, Rsh 

presentará un comportamiento asintótico horizontal. 

 

 
 

Figura 3.12 Curvas que ilustran que el efecto piel se observa a partir de menores 

frecuencias a medida que el blindaje se hace más grueso. 
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 Por otra parte, a medida que la estructura de blindaje se hace más gruesa, lo que es 

preferible en la práctica ya que se reduce el valor de la resistencia asociada, la 

frecuencia de encendido del efecto piel es alcanzada e incluso sobrepasada. En estos 

casos, es necesario incorporar el efecto de (3.11) y (3.12) en (3.10) con el fin de evitar 

inexactitudes.   

 

3.4.3 Verificación experimental 

Además de la GS-CPW descrita previamente, en la que el blindaje está fabricado con 

cobre, se incluyeron dos CPWs adicionales en el chip de prueba. Para una de estas 

estructuras, el blindaje es sólido (Figura 3.6) y hecho en polisilicio, mientras que la otra 

estructura presenta un blindaje conectado a tierra con un patrón de líneas como el que 

se muestra en la Figura 3.13 con wsh = dsh = 1 μm. En esta estructura, el blindaje también 

se fabricó en polisilicio. Entonces, la estructura empleada en la sección anterior es 

nombrada “GS-CPW metal”, mientras que las otras dos estructuras son llamadas “GS-

CPW polisilicio” y “PGS-CPW polisilicio”. Las tres CPWs presentan las mismas 

dimensiones, indicadas en la Figura 3.7 (b) y sólo son diferentes debido al blindaje. 

  En la Figura 3.14 se presenta la correlación modelo-experimento para los tres casos 

considerados. Es de notarse que para el caso de la GS-CPW con blindaje metálico 

mostrada en la Figura 3.14 (a) existe una muy buena correlación. Además, con el fin 

de observar cómo las resistencias en (3.6) afectan R, las diferentes contribuciones de 

resistencia fueron removidas del modelo una a una. Es posible ver que al ignorar Rg, el 

cambio no es muy notable en R, esto se debe al hecho de que el camino de regreso de 

 

                                                                                                                                         
 

 

Figura 3.13 Ilustración de una guía de onda coplanar con blindaje con patrón de líneas 

conectado a tierra o PGS-CPW.   
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la corriente presenta muy poca resistencia ya que el blindaje sólido actúa como un plano 
 

                                                                                                                                        

 

(a) 

 
(b) 

 

 
(c) 

 

 

 

Figura 3.14 Correlación modelo-experimento para la resistencia total en serie 

considerando todas las contribuciones resistivas cuando la CPW es blindada utilizando: (a) 

GS metálico, (b) GS de polisilicio y (c) PGS de polisilicio. 
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de alto rendimiento que conecta de manera eficiente los trazos laterales de tierra de la 

CPW. Entonces, el área de la sección transversal a través de la cual fluye la corriente 

en el plano de tierra es incrementada, por lo que Rg es pequeña. De hecho, para el caso 

en el que el blindaje sólido es metálico, es posible considerar a los trazos de tierra y de 

blindaje como una sola estructura metálica. Además, en la misma figura se puede ver 

que Rs representa la mayor porción de R. De hecho, para frecuencias muy bajas se 

puede observar que R ≈ Rs. Este comportamiento es esperado ya que para dichas 

frecuencias la corriente fluye a través de toda la sección transversal de los trazos 

metálicos. Entonces, comparando la sección transversal del trazo de señal con la que 

corresponde a los trazos de tierra y del blindaje, los cuales se encuentran conectados 

directamente, la diferencia en tamaño es considerable. 

  Las curvas correspondientes a la GS-CPW con blindaje de polisilicio se muestran 

en la Figura 3.14 (b). En este caso, es posible observar que en comparación con la 

estructura con blindaje de metal, la resistencia Rg representa una porción mayor en la 

resistencia en serie total. Esto se debe a que para este caso, el plano de blindaje está 

conectando los planos laterales de tierra con polisilicio, el cual presenta una 

conductividad mucho menor a la del cobre. Entonces, el plano de tierra efectivo es más 

resistivo que en caso previo. Es importante observar que la tendencia de R contra 

frecuencia es definida prácticamente por el comportamiento de la resistencia asociada 

al blindaje, ya que esta resistencia es la responsable de la mayor parte de las pérdidas 

de la GS-CPW.  

Por otra parte, la Figura 3.14 (c) corresponde a la estructura PGS-CPW con blindaje de 

polisilicio. En este caso, se observa que la resistencia introducida por las corrientes de 

remolino en la estructura de blindaje es mínima, en comparación con los otros dos 

casos. Lo anterior se hace evidente al observar que cuando se ignora Rsh, la variación 

en la curva de R no es tanta como cuando se utilizan blindajes sólidos. Lo anterior se 

ilustra de manera explícita en la Figura 3.15 donde se compara directamente la 

resistencia del blindaje de los tres casos considerados. En dicha figura, se observa que 

Rsh para el caso PGS-CPW es la menor en todo el rango de frecuencia y que de hecho, 

comienza a ser considerable a partir de frecuencias mayores a 7.5 GHz. Sin embargo, 
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en la Figura 3.16 se observa que la resistencia en serie total asociada con la PGS-CPW 

con blindaje de polisilicio se hace mayor que la correspondiente a la estructura GS-

CPW con blindaje metálico para frecuencias mayores a 22.5 GHz. Esto resalta el hecho 

de que la resistencia asociada con el plano de tierra también toma importancia en altas 

frecuencias y el uso de un blindaje sólido reduce su efecto. Así, se enfatiza la 

importancia de analizar de manera separada los componentes de pérdidas en estructuras 

CPWs fabricadas para operar en el rango de las microondas. 

 

                                                                                                                                        

 

 

 

Figura 3.15 Comparación de la resistencia asociada a las pérdidas debidas a las corrientes 

de remolino en el blindaje, determinada para los tres casos considerados. 
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Figura 3.16 Comparación de la resistencia en serie total obtenida experimentalmente para 

las tres estructuras consideradas.  
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  Finalmente, es importante mencionar que para los tres casos estudiados y en el rango 

de frecuencia considerado, se observó que el efecto de Rrad es mínimo por lo cual es 

posible despreciarlo. 

 

3.5 Conclusión de capítulo 

En este capítulo se mostró el análisis de tres guías de onda coplanares que presentan 

diferente tipo de blindaje. Actualmente, estas estructuras son muy utilizadas en 

interconexiones en chip para los niveles global y semiglobal.  

Se propuso una metodología que permite realizar la separación de cada pérdida que 

contribuye en la resistencia total de las CPWs blindadas. La metodología se basa en un 

uso sistemático de parámetros S y de simulaciones de onda completa basadas en 

modelos 3D que consideran las dimensiones y materiales de las estructuras fabricadas 

y propone un camino para el análisis de las pérdidas que puede ser implementado con 

fines de optimización de la estructura.  

De este estudio, se observó que mientras el blindaje con patrón reduce las pérdidas 

asociadas a las corrientes de remolino, el blindaje sólido de metal proporciona un mejor 

camino de retorno de la corriente a través del plano de tierra. Entonces, la selección del 

material y la estructura de blindaje apropiada será diferente dependiendo del rango de 

frecuencia.  
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C  A  P  Í  T  U  L  O    C  U  A  T  R  O  

Interconexiones en chip  
 

LÍNEAS LOCALES 
 

CON EL DESARROLLO de la tecnología de semiconductores y la miniaturización de 

los circuitos integrados, el tamaño de las interconexiones correspondientes se ha 

reducido considerablemente. El impacto de este escalamiento ha tenido mayor impacto 

en las interconexiones locales, ya que como se mencionó en el capítulo anterior, éstas 

presentan una sección transversal mucho menor que las interconexiones globales y 

semiglobales. De hecho, actualmente las interconexiones locales empleadas en nodos 

tecnológicos avanzados presentan dimensiones en escala de decenas de nanómetros. 

Debido a esto, la capacitancia y la resistencia asociadas son grandes, lo que aumenta 

sustancialmente la pérdida y el retardo de las señales [87], [88]. Por esta razón, son 

consideradas el cuello de botella en el camino hacia el aumento de la velocidad de 

procesamiento de datos [89]–[91]. 

 Debido a la importancia que representa el estudio de las interconexiones locales, se 

han reportado muchos trabajos dirigidos al modelado y caracterización de los efectos 

resistivos y capacitivos, despreciando su naturaleza distribuida [92]–[96]. Sin embargo, 

el comportamiento de las interconexiones bajo condiciones de corriente alterna no 

habían sido estudiadas en estructuras con dimensiones menores a 100 nm [97], [98], 

sino hasta ahora como parte de este proyecto. Cabe mencionar que el análisis y 

modelado del comportamiento en frecuencia de interconexiones locales modernas es 

importante porque permite identificar y cuantificar el origen de las pérdidas 

correspondientes. Además, los modelos también son útiles para representar a las 
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estructuras en simulaciones de CIs e incluso para la optimización de materiales. 

Específicamente, con el fin de contribuir en el estudio de interconexiones locales, este 

proyecto doctoral incluye un análisis teórico y experimental de estas estructuras. Como 

parte de esto, se incluye la propuesta de un circuito equivalente para una de las 

estructuras de prueba más comunes usada en la caracterización de interconexiones 

locales en nodo tecnológicos con dimensión mínima de hasta 10 nm.  

 

4.1 Descripción de la estructura y mediciones 

Con el propósito de evaluar el comportamiento de las interconexiones locales, se 

fabricó la estructura que se muestra en la Figura 4.1, conocida con el nombre de tenedor 

con serpentina (MF por las siglas en inglés de meander-fork). En esta estructura, con 

la finalidad de reducir la resistencia del conductor de referencia o tierra, dicho 

conductor presenta una estructura con forma de dos tenedores encontrados. De hecho, 

la resistencia equivalente de la tierra es mucho más pequeña que la de la tira de señal, 

que se encuentra entre los dientes de los tenedores en forma de serpentina. Así, la 

resistencia total en serie del MF se suele asociar principalmente a este último y permite 

la amplia aplicación de la estructura en la caracterización de interconexiones locales 

[93]. Además, un MF es considerado como multipropósito ya que desde el punto de 

vista de proceso de fabricación, también es útil para monitorear dimensiones críticas 

como el mínimo ancho de los trazos de metal (w) y de la separación (s) entre ellos. 

 

       

Figura 4.1 Ilustración simplificada de la vista superior (izquierda), e imagen TEM de la 

sección transversal (derecha) de la estructura prototipo empleada en este proyecto. Se 

indican las dimensiones y los materiales correspondientes. 
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Típicamente, la serpentina en un MF es extremadamente larga en comparación con 

su sección transversal, lo que permite acentuar sus efectos al transportar corriente 

eléctrica de un punto a otro; de esta forma, se facilita la identificación de estos efectos. 

Siguiendo este lineamiento, la estructura MF empleada en este proyecto fue fabricada 

con una longitud (l) de 10.4 mm, y con el fin de alcanzar las dimensiones w = 30 nm y 

s = 22 nm, se empleó el procedimiento llamado SADP, por sus siglas en inglés (self-

aligned double patterning) [99], [100]. Las líneas se formaron con cobre y se 

encuentran embebidas en un dieléctrico de baja permitividad (εr = 2.55) el cual está 

depositado sobre 15 nm de SiCN utilizado como material de barrera dieléctrica. 

 Por lo que se refiere a las mediciones eléctricas, éstas se realizaron en la estación 

semi-automática que se muestra en la Figura 4.2, en imec, Bélgica. De manera 

específica, se empleó el equipo de medición de inductancia-capacitancia-resistencia 

(LCR) que se ilustra en la Figura 4.2. Los datos experimentales obtenidos permiten 

determinar la capacitancia (Cp) y el factor de disipación (D) de la estructura. Con este 

propósito, el equipo fue configurado para la interpretación de los datos con un modelo 

que supone que se está midiendo un capacitor con pérdidas en paralelo. Además, como 

se muestra en la Figura 4.1, el trazo de tierra tiene dos terminales cortocircuitadas y el 

de señal también presenta dos terminales, una de las cuales se dejó en condición de 

circuito abierto durante la medición. Las mediciones se realizaron de 500 Hz hasta 2 

 

Figura 4.2 Arreglo de la estación de medición y del equipo utilizado para la medición de 

la estructura MF. (Fotografías cortesía de imec, Bélgica.)   
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MHz mediante la aplicación de una señal de corriente alterna con magnitud pico a pico 

de 100 mV montada en un nivel de 0 V de corriente directa.  

 Con los datos experimentales para Cp y D y considerando el modelo de admitancias 

en paralelo definido en el LCR, se calcularon las partes imaginaria y real de admitancia 

de entrada (Yin) como: 
 

Im(𝑌𝑖𝑛) = 𝜔 ∙ 𝐶𝑝   (4.1) 

Re(𝑌𝑖𝑛) = Im(𝑌𝑖𝑛) ∙ 𝐷 (4.2) 

 

A partir de lo cual, la impedancia de entrada de fue calculada como el inverso de Yin; 

matemáticamente: 
 

𝑍𝑖𝑛 = ( Re(𝑌𝑖𝑛) + 𝑗 ∙ Im(𝑌𝑖𝑛))
−1

  (4.3) 

 

4.2 Formulación del modelo 

En la Figura 4.3 se ilustra una sección de longitud infinitesimal (Δl) de la estructura 

bajo estudio y se muestra la distribución de los elementos del modelo propuesto. La 

sección Δl de la línea es considerada una “celda unitaria” y en ella todos los elementos 

están expresados por unidad de longitud, lo que se identifica con el símbolo (’).  

 En el modelo propuesto, 𝑅𝑔
′  y 𝑅𝑠

′  representan la resistencia del trazo de señal (S) y 

de la tierra (G), respectivamente. Además, el acoplamiento entre los trazos de S y G es 

incluido en el modelo a través de la capacitancia 𝐶𝑠
′ y de la conductancia 𝐺𝑠

′. Por otra 

parte, el acoplamiento que ocurre entre S y G a través del material empleado como 

barrera dieléctrica es representado por las capacitancias 𝐶𝑏
′ , 𝐶𝑔

′ , las conductancias 𝐺𝑏
′ , 

𝐺𝑔
′  y por la resistencia 𝑅𝑏

′ . 

 Como puede observarse en la Figura 4.3, el modelo no incluye el efecto inductivo. 

Esta consideración es razonable para la estructura estudiada ya que presenta una 

resistencia extremadamente elevada que domina a la impedancia en serie (es decir, R 



63 
 

>> ωL) incluso para la máxima frecuencia considerada. De hecho, para la estructura 

analizada se encontró que a 2 MHz: 
  

𝑅 ≈ 1 × 106 Ω  (4.4) 

 

𝜔𝐿 ≈ 2.17  (4.4) 

 

Lo anterior indica que en el rango de frecuencia considerado, la interconexión 

analizada está operando en la región RC, aunque es importante mencionar que existen 

pérdidas en los capacitores representadas por una conductancia en paralelo. En 

resumen, el efecto de la inductancia puede ignorarse sin comprometer la precisión del 

modelo [101]. 

 Ahora, observando la sección transversal de la estructura que se muestra en la parte 

derecha de la Figura 4.1, es posible ver que presenta una configuración tierra-señal-

tierra (GSG). Esta configuración se asemeja a una guía de onda coplanar con tierra 

finita, en donde la señal es guiada entre los trazos de tierra que se encuentran en el 

mismo nivel de metal que el trazo de señal [102]. Haciendo esta consideración, la 

estructura puede ser vista como una guía de onda coplanar con tierra finita que presenta 

simetría respecto al trazo de señal. De este modo, el modelo de circuito equivalente que 

se muestra en la Figura 4.3 puede ser simplificado al circuito de la Figura 4.4 [103], en 

donde [104]: 
 

 

Figura 4.3 Distribución de los elementos del modelo de circuito equivalente para una celda 

de longitud infinitesimal de una estructura MF.   
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𝐶𝑠𝑔
′ = 2𝐶𝑠

′ (4.5) 

 

𝐶𝑏𝑐
′ =

2𝐶𝑔
′ 𝐶𝑏

′

2𝐶𝑔
′ + 𝐶𝑏

′  (4.6) 

 

𝑅𝑠𝑔
′ = 𝑅𝑠

′ + (
𝑅𝑔

′

2
) (4.7) 

 

𝑅𝑏𝑐
′ =

𝑅𝑏
′

2
 (4.8) 

 

𝐺𝑠𝑔
′ = 2𝐺𝑠

′ (4.9) 

 

𝐺𝑏𝑐
′ =

2𝐺𝑔
′ 𝐺𝑏

′

2𝐺𝑔
′ + 𝐺𝑏

′  (4.10) 

 

En este punto, importante recordar que como se mencionó en el Capítulo 1, para 

representar interconexiones que exhiben un comportamiento de línea de transmisión, 

es necesario utilizar un modelo distribuido que consiste de “n” celdas unitarias 

conectadas en cascada. Sin embargo, en este caso, la implementación directa del 

modelo distribuido puede ser problemática ya que todos los parámetros mostrados en 

la Figura 4.4 son desconocidos. Para superar este inconveniente, de acuerdo con [105]–

[107] se considera el modelo que permite representar la impedancia de una línea de 

transmisión terminada en circuito abierto, dado por la expresión: 

𝑍𝑖𝑛 =
𝑍0

tanh(𝛾𝑙)
 (4.11) 

 

 

Figura 4.4 Simplificación del modelo de circuito equivalente mostrado en la Figura 4.3.  
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en donde Z0 es la impedancia característica de la línea. Más aún, la expresión (4.11) 

puede escribirse de forma alternativa reemplazando la función tanh(γl) por los primeros 

tres términos de su correspondiente expansión en serie Maclaurin. En este caso, es 

posible definir un modelo de circuito equivalente concentrado que corresponda a esta 

última expresión. Dicho modelo representa fielmente la impedancia de entrada de la 

estructura a través de una sola etapa que incluye elementos que de manera concentrada 

representan efectos en toda la interconexión; es decir, los elementos no se definen por 

unidad de longitud, sino por sus valores totales [107].  

 Para la estructura analizada, el circuito resultante corresponde al que se muestra en 

la Figura 4.5. En este circuito, la conexión en paralelo de la resistencia en serie total 

(𝑅𝑠𝑔) dividida entre 3 con la admitancia total en paralelo (Ys) dividida entre 5 están 

conectadas en serie con la admitancia total en paralelo [107]. 

 

4.3 Determinación de los parámetros 

Con la finalidad de realizar la extracción de las capacitancias del circuito de la Figura 

4.5, se calculó la capacitancia de entrada equivalente (Cin) como:  
 

𝐶𝑖𝑛 = −
1

𝜔Im(𝑍𝑖𝑛) 
 (4.12) 

 

En la Figura 4.6, se muestra la curva de la capacitancia de entrada experimental. Es 

posible observar que para frecuencias menores a 10 KHz, Cin presenta un valor 

 

 

Figura 4.5 Circuito equivalente de elementos concentrados que permite representar la 

impedancia de entrada de la interconexión local terminada en condición de circuito abierto.  
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constante debido a que cerca de las condiciones de DC, se cumple que la capacitancia 

de entrada total (Ct) es: 
 

𝐶𝑡  ≈ 𝐶𝑠𝑔 + 𝐶𝑏𝑐 (4.13) 

 

Por lo tanto, es posible obtener el valor de Ct en este rango de frecuencia, tal y como 

se ilustra en la Figura 4.6.  

 A medida que la frecuencia aumenta, Cin comienza a disminuir debido al efecto de 

la resistencia Rbc. Entonces, es posible utilizar el circuito de la Figura 4.7 (a) para 

representar la capacitancia de entrada a través de Im(Zin). En dicho circuito, las 

capacitancias Csg y Cbc son definidas como fracciones de la capacitancia total: 
 

𝐶𝑠𝑔 = 𝑁 ∙ 𝐶𝑡 (4.14) 

 

𝐶𝑏𝑐 = (1 − 𝑁) ∙ 𝐶𝑡 (4.15) 

 

donde N es una constante que toma valores entre 0 y 1. En este punto, ya que Ct es 

conocido, los valores de N y de Rbc pueden ser determinados empleando el circuito de 

la Figura 4.7 (a), en el cual se realiza un ajuste de N y de Rbc al correlacionar la 

capacitancia obtenida del circuito, con los datos experimentales de Cin. De esta manera, 

 

Figura 4.6 Correlaciones modelo-experimento de los datos de capacitancia contra 

frecuencia.  
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es posible establecer valores por optimización numérica. Este resultado también se 

muestra en la Figura 4.6.  

Una vez que se conocen los valores de Csg, Cbc y Rbc, se debe implementar el circuito 

de la Figura 4.5 ignorando el efecto de las conductancias Gsg y Gbc, lo que conlleva al 

circuito de la Figura 4.7 (b). En este punto, el único elemento desconocido es Rsg y 

puede determinarse al correlacionar la simulación del circuito con los datos 

experimentales. Esta curva también se muestra en la Figura 4.5, en donde es posible 

ver que el circuito de la Figura 4.7 (b) permite la extracción en alta frecuencia. 

Finalmente, las conductancias se obtienen considerando que: 
 

𝐺𝑠𝑔 = 𝜔 ∙ 𝐶𝑠𝑔 ∙ tan𝛿 (4.16) 

 

𝐺𝑏𝑐 = 𝜔 ∙ 𝐶𝑏𝑐 ∙ tan𝛿 (4.17) 

 

en donde la única incógnita es la tangente de pérdidas. Con el propósito de determinar 

este valor, es necesario considerar el modelo mostrado en la Figura 4.5. Entonces, 

seleccionando el valor apropiado para tanδ es posible representar de manera adecuada 

el factor de disipación experimental que se ilustra en la Figura 4.8 y que se define como: 

      
(a)                                                                (b) 

 

Figura 4.7 Circuitos simplificados para extraer los parámetros del modelo en: (a) bajas 

frecuencias y (b) altas frecuencias. 
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𝐷 =
Re(𝑌𝑖𝑛)

Im(𝑌𝑖𝑛)
 (4.18) 

 

En este caso, la tangente de pérdidas representa de manera efectiva las pérdidas que 

ocurren en el medio dieléctrico de la estructura MF. Para ilustrar su impacto en las 

pérdidas totales, en la Figura 4.8 se incluye la curva que corresponde al circuito de la 

Figura 4.5 cuando tanδ = 0; es decir, cuando sólo se toman en cuenta las pérdidas 

debidas al conductor. En dicha figura, es posible observar que el impacto de las 

pérdidas debidas al dieléctrico ocurre en frecuencias menores a 50 KHz. Para 

frecuencias superiores, las pérdidas dominantes son las del material conductor. En la 

Tabla 4.1, se indica el valor obtenido para tanδ y para el resto de los parámetros del 

modelo. 

Adicionalmente, en la Figura 4.8 también se muestra la curva correspondiente al 

modelo convencional ilustrado en la Figura 4.4 cuando se toma en cuenta sólo una 

celda unitaria (o sea, ignorando la naturaleza distribuida de la estructura). En este caso, 

 
 

 
 
 
 
 

Parámetro Ct N Rsg Rbc tanδ 

Valor 3.23 pF 0.389 0.165 MΩ 0.533 MΩ 0.0048 

 

Tabla 4.1. Parámetros determinados para el modelo propuesto (Figura 4.5). 

 

 

Figura 4.8 Correlaciones modelo-experimento para el factor de disipación contra 

frecuencia.  
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se observa un error considerable entre el factor de disipación obtenido 

experimentalmente y el calculado del modelo, lo que sugiere que la estructura debe ser 

estudiada como una línea de transmisión. 

 

4.4 Resultados experimentales 

Una vez que se obtuvieron todos los parámetros (Tabla 4.1), el modelo propuesto de la 

Figura 4.5 fue comparado con el modelo distribuido que se muestra en la Figura 4.4. 

Para implementar el modelo distribuido, fue necesario calcular el número de celdas 

unitarias requeridas para la representación de la línea. Este valor se calculó como: 
 

𝑛 =
𝛽 ∙ 𝑙

𝛥
 (4.19) 

 

donde l es la longitud de la interconexión y Δ una constante arbitraria que se basa en el 

máximo error permitido en una simulación. De acuerdo con [108], para que el error de 

la simulación sea menos del 5%, Δ toma un valor de 0.25. De manera particular, ya que 

la estructura bajo análisis opera en la región RC en el rango de frecuencia considerado, 

β puede calcularse como: 
 

𝛽 = Im(√𝑅(𝐺 + 𝑗𝜔𝐶 ) (4.20) 

 

Entonces, considerando los valores totales por unidad de longitud de R, G y C de la 

línea, se determinó que considerando una frecuencia máxima de 2 MHz, se obtiene en 

este límite un retraso de fase β = 3.64 rad/m [109]. Con este resultado y (4.19), se 

calculó que para este caso n ≈ 15. El hecho de que n > 1 indica la estructura exhibe 

comportamiento de línea de transmisión a pesar de la relativa baja frecuencia y de la 

corta longitud física de la línea. La razón de este comportamiento es la gran magnitud 

que presentan la resistencia y la capacitancia de la estructura, lo que causa considerable 

retardo y longitud eléctrica [110]. De hecho, explícitamente se puede escribir para esta 

estructura que la longitud eléctrica en función de la longitud de onda a 2 MHz es: 
 

𝜃 = 3.781 rad ≈ 0.6λ (4.21) 
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Esto confirma una vez más que la estructura debe ser analizada como una línea de 

transmisión, ya que el voltaje y la corriente varían a lo largo de la longitud de la 

interconexión. 

 Finalmente, se utilizó ADS de Keysight para realizar la simulación de la impedancia 

de entrada de la estructura utilizando el modelo concentrado propuesto (Figura 4.5) y 

el modelo distribuido (Figura 4.4) considerando 15 celdas unitarias conectadas en 

cascada. La comparación entre estas simulaciones y los datos experimentales se 

muestra en la Figura 4.9. Como puede observarse, ambos muestran una buena 

correlación con los datos experimentales. Sin embargo, la propuesta de modelo 

concentrado presenta la ventaja de ser mucho más simple y de poder ser implementada 

a través de la aplicación del método descrito previamente.  

 

4.4.1 Verificación de resultados 

Se realizó una medición adicional independiente a los experimentos anteriores para la 

resistencia de la línea de señal. El resultado correspondiente se comparó con el que se 

obtuvo mediante la aplicación del método de extracción descrito para los parámetros 

del modelo propuesto. Además, el modelo también fue aplicado a una estructura MF 

 

Figura 4.9 Curvas para la parte real (superior) e imaginaria (inferior) de la impedancia de 

entrada de la estructura obtenidas experimentalmente y a partir de modelos.  
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adicional con características diferentes. A continuación, se describen ambos 

experimentos. 

 

a) Resistencia del trazo de señal 

De acuerdo con la Tabla 4.1, el valor de la resistencia asociada con las pérdidas en el 

metal en la interconexión estudiada, cuando ésta es terminada en circuito abierto es 

Rsg = 0.165 MΩ. Este valor fue corroborado a través de una medición de resistencia 

adicional e independiente. Con este propósito, la resistencia del trazo de señal 

(indicado en la Figura 4.1) fue medida empleando el método tradicional de dos puntas. 

A partir de esta medición se determinó que:  
 

𝑅𝑠𝑒ñ𝑎𝑙 = 0.5 MΩ (4.22) 

 

Es importante tener en cuenta que la resistencia (4.22) corresponde únicamente a la 

línea de señal medida desde un extremo a otro mientras que la resistencia considerada 

en el modelo corresponde a la resistencia desde un extremo de la línea de señal a los 

trazos de tierra cuando el extremo lejano del trazo de señal presenta una terminación 

de circuito abierto. Por lo tanto, para poder compararlas fue necesario realizar el 

cálculo adicional que se describe a continuación. 

 Usando el resultado (4.22), se realizó una simulación de circuito equivalente en 

ADS. El modelo para la simulación se implementó considerando las dimensiones 

indicadas en la Figura 4.10 y bajo las siguientes suposiciones: 
 

 

Figura 4.10 Ilustración simplificada de una sección de la estructura MF detallando sus 

componentes. La estructura real incluye 65 celdas como la que se indica. 
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1) El circuito implementado únicamente considera a las líneas metálicas y el 

acoplamiento entre ellas mediante la capacitancia Cgs. 

2) La estructura fue dividida en 65 celdas conectadas en cascada. 

 

En la Figura 4.11 se muestra con detalle la distribución de los elementos de una celda 

unitaria como la mostrada en la Figura 4.10. En ADS se implementaron 65 de estas 

celdas conectadas en serie. Es importante mencionar que el valor de las resistencias y 

de los capacitores fueron definidos por unidad de longitud a partir de (4.22) y Cgs. Por 

otra parte, el modelo para la estructura se implementó considerando condición de 

circuito abierto en el extremo final; esto con el propósito de obtener Zin bajo las mismas 

condiciones a las mediciones realizadas con el LCR desde 500 Hz hasta 2 MHz.   

 En la simulación, la parte real del parámetro Z11 corresponde a la resistencia de 

entrada de la estructura con terminación en circuito abierto. Es decir: Rsimulación = 

Re(Z11). En baja frecuencia, cerca de la condición de DC se obtuvo Rsimulación = 0.167 

MΩ, la cual corresponde al valor obtenido a través de la aplicación de la propuesta. 

En resumen: 

              𝑅𝑠𝑔 = 𝑅𝑠𝑖𝑚𝑢𝑙𝑎𝑐𝑖ó𝑛 
 

0.165 MΩ ≈ 0.167 MΩ 
(4.23) 

 

 
 

Figura 4.11 Celda considerada en la simulación de la estructura MF. Para la representación 

de la estructura completa, se conectaron 65 de estas celdas. 
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b) Estructura MF adicional 

Con el fin de verificar el modelo propuesto, una estructura MF adicional fue medida 

con un LCR bajo las mismas condiciones indicadas en la sección 4.1. Esta estructura 

presenta la misma geometría que la analizada anteriormente en este capítulo, pero fue 

fabricada con un proceso diferente y empleando un dieléctrico con permitividad menor 

a la anterior (εr = 2.4). 

 Al aplicar el procedimiento descrito en la sección 4.3, se determinaron los valores 

de la Tabla 4.2. Además, en la Figura 4.12 se comparan las curvas contra frecuencia de 

la parte real e imaginaria de Zin obtenidas experimentalmente, a partir del modelo 

concentrado propuesto y del modelo distribuido.  

Como puede verse, en este caso el modelo también muestra excelente correlación 

con los datos experimentales de esta estructura. Además, para este caso también se 

realizó la verificación del valor de Rsg con el uso de una medición y una simulación 

adicional. En este caso se determinó: 
 

𝑅𝑠𝑒ñ𝑎𝑙 = 1.98 MΩ (4.22) 

 

Y a partir de la simulación: 

         𝑅𝑠𝑔 = 𝑅𝑠𝑖𝑚𝑢𝑙𝑎𝑐𝑖ó𝑛 
 

0.7 MΩ ≈ 0.662 MΩ 
(4.23) 

 

con lo que se corroboró el valor del parámetro extraído a partir de la metodología 

propuesta. 

 

 

Parámetro Ct N Rsg Rbc tanδ 

Valor 2.6 pF 0.386 0.7 MΩ 2.98 MΩ 0.0039 

 

Tabla 4.2. Parámetros determinados para el modelo propuesto (Figura 4.5); en este caso, para 

la estructura adicional MF. 
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4.5 Conclusión de capítulo 

En el análisis mostrado, se mostró que es posible utilizar un LCR para caracterizar el 

comportamiento dependiente de frecuencia de una interconexión local en muy bajas 

frecuencias, siempre que los datos sean interpretados de manera adecuada. Con este 

propósito, se propuso un modelo con explicación física que permite representar las 

características de entrada de una estructura que se emplea comúnmente para la 

evaluación del rendimiento de este tipo de interconexiones en tecnología avanzada. 

 Ya que los datos mostraban una fuerte influencia de los efectos asociados con el 

dieléctrico, fue necesario considerar éstas pérdidas en el modelo. Además de las 

debidas al material conductor. 

Por otra parte, uno de los resultados más importantes obtenidos de este estudio fue 

la identificación del efecto distribuido de los elementos en esta estructura por lo que, 

incluso a frecuencias de kilohertz, es necesario estudiarla con teoría de líneas de 

transmisión. Este es el primer trabajo que reporta un resultado así, ya que hasta ahora 

estas interconexiones habían sido analizadas únicamente en DC. 

 

 

Figura 4.12 Curvas para la parte real (superior) e imaginaria (inferior) de la impedancia 

de entrada de la estructura obtenidas experimentalmente y a partir de modelos, para la 

estructura empleada como verificación.  
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C  A  P  Í  T  U  L  O    C  I  N  C  O  

Conclusiones 

generales:  
 

 

EN ESTA TESIS , se realizó un trabajo de caracterización y modelado eléctrico 

físicamente fundamentado para interconexiones implementadas en diferentes niveles 

de integración: desde la tecnología de PCB hasta interconexiones locales (empleadas 

para realizar conexiones transistor-transistor). Así, fue el propósito de este trabajo 

realizar un estudio que mostrara los principales efectos que intervienen en la 

propagación de señales en cada tipo de interconexión. Además, para cada nivel de 

interconexión, este proyecto contribuyó realizando el modelado y la caracterización de 

efectos y estructuras relevantes en la actualidad como lo son la rugosidad en tecnología 

de PCB y las CPWs blindadas implementas en chip como interconexiones globales y 

semiglobales. Además, se llevó a cabo por primera vez el análisis en el dominio de la 

frecuencia de interconexiones locales para el nodo tecnológico de 10 nm, obteniendo 

interesantes y relevantes resultados.  

De manera general es posible decir que los modelos y las metodologías reportados 

como resultados de este proyecto de tesis doctoral son un aporte para la caracterización 

de las principales interconexiones y materiales empleados en cada nivel de 

interconexión. Para su desarrollo, fue fundamental contar con el conocimiento de la 

teoría de líneas de transmisión, de los principios de interacción de las ondas 

electromagnéticas con los materiales así como conocer el estado del arte de las 

interconexiones para cada nivel. Además del uso de software y equipos que fueron 

necesarios para la validación de cada una de las propuestas. Durante el desarrollo de 

este proyecto aprendí acerca de los principales efectos que degradan a las señales a 
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través de una gran variedad de interconexiones. También aprendí acerca de los 

procesos de fabricación y las principales técnicas empleadas para fabricar líneas de 

transmisión en PCB y en chip así como los retos a los que ambas industrias se 

enfrentan. Vale la pena mencionar, que en adición al trabajo reportado en esta tesis, 

durante mi estancia en imec realicé un análisis estadístico del proceso SADP empleado 

para fabricar las líneas utilizadas en el Capítulo 4. Con base en el análisis realizado, se 

definió un modelo que permite predecir las dimensiones críticas de las líneas que se 

obtendrán al final del proceso, a partir de los primeros pasos de fabricación. Este trabajo 

fue presentado en la PTW (partner technical week) de imec en Abril del 2017. 

Con el fin de resumir las contribuciones realizadas, se destinaron las siguientes 

secciones para presentar las conclusiones de cada uno de los temas abordados en este 

proyecto. 

 

5.1 Caracterización y modelado de interconexiones a partir de 

la medición de sus propiedades de propagación 

Como es posible observar de las conclusiones de cada capítulo, el modelado y la 

caracterización de los efectos y estructuras realizados en este trabajo no sólo buscan 

representar las características de propagación de las señales a través de las 

interconexiones; también tienen como objetivo ofrecer un medio que permita optimizar 

las estructuras de manera que sea posible mejorar la integridad de las señales 

transmitidas. Para ello, fue necesario hacer uso de los dos parámetros fundamentales 

definidos al inicio, en particular, de la constante de propagación. Este parámetro es una 

herramienta poderosa en el modelado de líneas de transmisión ya que proporciona la 

información y forma de la atenuación y del retardo que experimenta una señal al ser 

propagada. Entonces, a partir de estos datos es posible determinar cosas importantes de 

la estructura bajo análisis, como lo es su  modo de propagación y de ahí partir hacia el 

modelado de la estructura.  

 Como se vio en el Capítulo 2, la atenuación de una señal es el resultado de su 

interacción con la estructura y se ve afectada por la geometría y por la naturaleza de 

los materiales que conforman a la interconexión; principalmente, conductores y 
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dieléctricos. De hecho, una de las tareas fundamentales para la caracterización de líneas 

de transmisión es la identificación de todos los efectos que contribuyen a la atenuación 

y el retardo de la señal de modo que al separarlos sea posible analizarlos uno a uno 

definiendo su origen, modelo y estrategias que permitan su reducción (en caso de ser 

un efecto negativo). Un ejemplo de esto, es el análisis reportado en el Capítulo 3 en 

donde se identificaron cada una de las pérdidas que contribuyen en la resistencia total 

de CPWs blindadas.  En dicho análisis, la estrategia empleada para la identificación de 

cada efecto fue la implementación de correlaciones simulación-experimento para la 

cual fue necesario partir de: 1) conocer la geometría y los materiales que forman a la 

estructura y 2) contar con datos experimentales confiables. En este caso, la constante 

de propagación experimental se obtuvo a partir de la medición de los parámetros S de 

las interconexiones. 

 Los parámetros S ofrecen información acerca de qué tanto se está transmitiendo o 

reflejando una potencia cuando es inyectada, en este caso, en una línea de transmisión 

y a partir de ellos es posible calcular la constante de propagación y la impedancia 

característica.  Vale la pena decir que en este trabajo la medición de los parámetros S 

se llevó a cabo de manera cuidadosa y sistemática; se realizó una apropiada calibración 

del equipo así como la adecuada determinación de los parámetros de interés de modo 

que en todo el desarrollo de la metodología se tuvo certeza de contar con  datos 

confiables. Prueba de ello es la obtención de una buena correlación con las 

simulaciones de onda completa. 

En este punto, es importante resaltar el hecho de que no son los datos por sí solos 

los que brindan valiosa información. En este caso, el conocimiento de ciertas formas 

funcionales de las pérdidas (por ejemplo, la proporcionalidad de R con √𝑓 debido al 

efecto piel) permitió identificar su un origen y asociarlas con el fenómeno físico 

correcto.  Además, en todo proyecto es necesario definir de manera estratégica los 

prototipos que se emplearán durante el análisis; qué variaciones en geometría y /o 

materiales vale la pena realizar y con qué objetivo. Es decir, no se trata sólo de tener 

datos, sino de tener datos que proporcionen información útil y de saber interpretarlos.   
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Por otra parte, existen casos en los que no es posible realizar un análisis de las 

interconexiones empleando las técnicas convencionales y se debe recurrir incluso al 

ingenio para obtener sus características de propagación. Este fue el caso del trabajo 

reportado en el Capítulo 4 en donde las características en frecuencia de la línea no 

fueron obtenidas de parámetros S. En su lugar, se utilizaron mediciones LCR. 

El motivo por el cual no es posible obtener parámetros S de manera confiable para 

estructuras locales como la reportada aquí es principalmente que su medición requiere 

pads con dimensiones especiales (convencionalmente 250 × 250 μm cada uno). Estos 

pads deben ir conectados a la línea que en el caso considerado es de apenas 30 nm de 

ancho, por lo que se requiere de una estructura especial que haga la conexión pad-línea. 

El desarrollo de dicha estructura involucra retos en términos de procesos litográficos y 

de “etching”. Por esta razón, el análisis en frecuencia de interconexiones locales a 

través de parámetros S se ha realizado únicamente para estructuras más grandes (nodos 

tecnológicos anteriores).  

 

5.2 Representación de los efectos a micro-escala en PCB 

Debido al aumento de la frecuencia de operación de las interconexiones en tecnología 

de circuito impreso, el análisis de los efectos a micro-escala ha recibido mayor 

atención. Entre estos efectos, los dos más importantes son los debidos a la naturaleza 

anisotrópica del substrato y a la rugosidad del metal. Ya que el análisis de los 

dieléctricos en PCB ha sido abordado en trabajos previos desarrollados por este equipo 

de trabajo, se decidió en esta ocasión dedicar esfuerzos al estudio del efecto de la 

rugosidad en los materiales conductores.  

   Empleando estructuras SIWs como vehículos de prueba, se propuso un modelo que 

permite representar su atenuación considerando el efecto de la rugosidad. Dicho 

modelo puede ser implementado a partir de mediciones o de simulaciones 

electromagnéticas.  En este sentido, se ha descrito en este trabajo que a partir de dos 

estructuras fabricadas con los mismos materiales y geometría, a excepción del espesor 

del substrato, es posible representar la atenuación de muchas otras interconexiones que 

presenten el mismo perfil de rugosidad sin importar su geometría. 
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    La metodología de modelado y caracterización propuestas resultan útiles para el 

estudio de los metales empleados en PCB y para incluir a las estructuras en 

simulaciones de circuitos. Además, el análisis llevado a cabo puede ser extendido para 

la extracción de la permitividad y la tangente de pérdidas del dieléctrico en un amplio 

rango de frecuencias, tal y como se reportó en el artículo presentado en la conferencia 

DesignCon 2016. 

 

5.3 Modelado de interconexiones en chip 

Los principales efectos que intervienen en la degradación de las señales propagadas a 

través de interconexiones implementadas en chip se relacionan con sus reducidas 

dimensiones: efectos resistivos y de acoplamiento. En este sentido, el proyecto incluyó 

el análisis de este tipo de interconexiones y el desarrollo de modelos que permiten su 

optimización. A continuación, se detallan las aportaciones realizadas al respecto. 

 

5.3.1 Interconexiones globales y semiglobales 

En el Capítulo 3 de esta tesis, se presentó el modelado de la resistencia en serie de guías 

de onda coplanares blindadas. Este trabajo es relevante debido a que este tipo de 

estructuras es actualmente uno de los más empleados para realizar interconexiones 

semiglobales y globales. Además, los resultados obtenidos demuestran que el 

modelado sistemático propuesto no sólo permite la identificación de las principales 

pérdidas que ocurren en las interconexiones, sino también su separación y 

cuantificación. De este modo, los procedimientos descritos pueden ser utilizados para 

caracterizar y/u optimizar cada elemento que interviene en la resistencia total con el fin 

de obtener un mejor rendimiento de la estructura. 

 

5.3.2 Locales 

El proyecto incluyó un estudio de interconexiones locales fabricadas para el nodo de 

10 nm. Como puede observarse, este análisis difiere del resto del trabajo reportado en 

que se realizó a muy baja frecuencia y no se emplearon parámetros S para su desarrollo. 

En su lugar, se emplearon mediciones realizadas con un LCR únicamente hasta 2 MHz. 
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¿Qué es lo interesante de esto? Bien, dos resultados principales ayudan a responder la 

pregunta: 

- Por primera vez, se reportó la factibilidad de hacer un análisis de corriente alterna 

empleando mediciones hechas con estructuras diseñadas para un análisis de 

corriente directa. Lo anterior ofrece una inmensa ventaja al no tener que incluir 

estructuras adicionales en el patrón geométrico de los chips de prueba (layout). Esto 

se traduce en un menor consumo de área y por supuesto, menor costo. 

- Se descubrió que incluso a muy baja frecuencia, las estructuras como la analizada 

(con corta longitud física) exhibe un comportamiento de línea de transmisión 

debido a su alta resistencia y capacitancia. Es la primera vez que se hace esta 

consideración en la literatura. 

Además, el trabajo incluye la definición de un modelo de circuito equivalente, así como 

la metodología de extracción de los parámetros correspondientes. Esto que permite la 

determinación de la tangente de pérdidas efectiva del medio dieléctrico en el que se 

encuentra embebida la interconexión. De esta manera, se comprobó que la propuesta 

tiene gran aplicación para estudiar interconexiones locales, incluso considerando un 

rango limitado de frecuencia. 

 

5.4 Futuro del estudio de las interconexiones 

Las interconexiones son una parte fundamental en el desarrollo de la electrónica. Como 

este trabajo lo muestra, estas se encuentran en todos los niveles de integración de un 

sistema electrónico y en cada nivel, su análisis involucra diferentes consideraciones. 

Como es de esperarse, las frecuencias de operación continuarán siendo mayores y las 

dimensiones menores. Por lo tanto, el descubrimiento de nuevos efectos continuará, así 

como la necesidad de modelarlos. De hecho, en tecnología de PCB han comenzado a 

observar que el efecto que tiene la rugosidad en la transmisión de las señales es 

diferente dependiendo del proceso empleado para agregar dicha rugosidad. En otras 

palabras, se espera que en un futuro cercano el parámetro Rq no sea suficiente para la 

caracterización de los metales. 
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   En lo que se refiere a las interconexiones en chip, la reducción de su tamaño es 

indiscutible. Sin embargo, su principal estudio se enfoca en el desarrollo de nuevos 

materiales que permitan compensar la alta resistencia mediante una gran 

conductividad. De acuerdo con las grandes compañías, uno de los principales retos para 

el estudio futuro de las interconexiones es el diseño de estructuras de prueba adecuadas. 
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Apéndice A 
 

METODOLOGÍA PARA LA EVALUACIÓN DEL RENDIMIENTO 

DIFERENCIAL DE LÍNEAS ACOPLADAS EMBEBIDAS ENTRE 

ETAPAS DE CIRTUITO NO ACOPLADAS 
 

Introducción 

Durante el desarrollo del proyecto presentado en el texto principal de esta tesis, también 

se hizo el planteamiento de una metodología útil para renormalizar los parámetros de 

modo diferencia y común de líneas acopladas, cuando éstas se encuentran embebidas 

en sistemas no acoplados. A continuación, se presenta su desarrollo. 

 Actualmente, la señalización diferencial es utilizada para reducir la interferencia 

electromagnética en la transmisión de señales. Idealmente, las líneas de transmisión 

acopladas, que se emplean para dicha señalización deberían estar acopladas a su inicio 

y a su fin tanto para la impedancia diferencial como para la de modo común. Sin 

embargo, conseguir que los circuitos manejadores y receptores a los que deben ser 

conectadas presenten un circuito que acople al mismo tiempo ambos modos (común y 

diferencial) es algo difícil de lograr en la vida real [1], [2]. Por esta razón es importante 

el rendimiento de las interconexiones cuando operan en este tipo de condiciones. Como 

se sabe, el análisis de líneas acopladas suele realizarse a través de los llamados 

parámetros S de modo mixto (SMM) [3], [4]. Estos parámetros se derivan de los 

parámetros S de terminación simple (SSE)  [3]–[5]. Sin embargo, la metodología más 

utilizada para obtener los SMM [4] supone que la impedancia de modo diferencial (Zdif) 

es igual a dos veces la impedancia de referencia (2×Zref) de los parámetros de 

terminación simple (Ver Figura A1).  Es decir, Zdif = 2×Zref   mientras que la impedancia 

de modo común es Zcom= 0.5×Zref. Ya que estas suposiciones son válidas únicamente 
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para líneas que no se encuentran acopladas electromagnéticamente entre ellas, la 

metodología [4] se restringe a dichos casos. En [5] y [6] se reportan metodologías que 

resuelven este problema, ya que en dichos trabajos sí se considera el acoplamiento entre 

las líneas. Sin embargo, sólo pueden ser aplicadas siempre y cuando el circuito 

manejador a la entrada de la línea y el receptor a la salida presenten las mismas 

impedancias, lo que es inusual en casos prácticos.  

 Como se verá a continuación, a diferencia de los métodos reportados en la literatura, 

la propuesta permite evaluar el rendimiento de los modos diferencial y común 

considerando el acoplamiento entre las líneas bajo condiciones de total 

desacoplamiento.  

 

A.1 Establecimiento del problema 

Los parámetros S de modo-mixto están formadas por cuatro sub-matrices 2×2. Dos de 

estas sub-matrices describen la conversión de modos común a diferencial (SDC) y 

diferencial a común (SCD). Por otra parte, los comportamientos puramente diferencial 

y común (en los se enfoca este análisis) son representados por las sub-matrices SDD y 

SCC, respectivamente. Además, aquí se hace la suposición de que el puerto de entrada 

 

Figura A1 (a) Descripción conceptual de las condiciones de medición de parámetros S de 

terminación simple. (b) Representación simple de una interconexión diferencial embebida 

entre un manejador y un receptor considerando diferentes impedancias en su salida y 

entrada, respectivamente.  
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de la interconexión está conectado a la impedancia de salida de un manejador mientras 

que el puerto de salida está terminado con la impedancia de entrada de un receptor. 

 Es importante tener en cuenta que de manera ideal, al inyectar una señal puramente 

diferencial (o común) en una interconexión, a la salida debe existir señal únicamente 

diferencial (o común). De esta manera, los desacoplamientos del modo diferencial en 

las terminaciones de las líneas no afectan al modo común y viceversa. Sin embargo, 

como se muestra en la Figura A2, en casos reales no sucede esto: a la salida de las 

interconexiones se encuentran señales de modo común y diferencial sin importan si a 

la entrada se inyectó una señal de un solo modo. Lo anterior se debe a que las señales 

sufren conversión de modos a medida que se transmiten. Entonces, los 

desacoplamientos de impedancia de cada modo de propagación no son independientes. 

Es decir, si por ejemplo se inyecta una señal puramente diferencial (ver Figura A2), 

ésta experimentará reflexiones en el puerto de entrada y de salida debidas al 

desacoplamiento que pueda haber en las impedancias diferenciales de las interfaces 

manejador-interconexión, interconexión-receptor. Además, la parte de la señal, 

transformada en señal de modo común también será en parte reflejada y transmitida en 

 

 

Figura A2 Representación de las señales en un sistema diferencial suponiendo: estímulo 

diferencial puro, conversión de modos y desacoplamiento de impedancias.  
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la interfaz interconexión-receptor. Y más aún, la señal de modo común reflejada, se 

transmitirá en sentido inverso (receptor  manejador) de manera que también habrán 

señales transformadas y reflexiones en la interfaz manejador-interconexión. Por lo 

tanto, es muy importante realizar un análisis correcto de las líneas de transmisión 

acopladas considerando las reflexiones asociadas a todos los desacoplamientos de 

impedancia en el sistema.  

 El método que se utiliza comúnmente para cambiar la impedancia de referencia de 

los parámetros SDD y SCC, consiste en eso, en una renormalización simple (así será 

llamado a lo largo de este trabajo) de los parámetros SDD (o SCC) de la impedancia 

establecida durante la medición a la impedancia de modo diferencial (o común) 

deseada. Existen métodos que permiten definir impedancias diferentes en los puertos 

de entrada y salida, éstos no son útiles si las líneas se encuentran acopladas. Por otra 

parte, en los métodos que pueden ser implementados bajo condiciones de 

acoplamiento, es necesario considerar la misma impedancia en todos los puertos. La 

propuesta hecha en este trabajo, permite superar ambos problemas: considera 

acoplamiento e impedancias diferentes en los puertos de la interconexión.  

 

 

                  

Figura A3 (a) Circuito equivalente del sistema mostrado en la Figura A1 (b) y (b) circuito 

alternativo propuesto para conectar en cascada las resistencias Rb, suponiendo RaD >> RaR.  
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A.2 Metodología propuesta 

Con el fin de determinar los parámetros SDD y SCC considerando las impedancias 

asociadas al sistema, es necesario renormalizar todos los puertos a las impedancias de 

modo diferencial y modo común deseadas. Para esto, se emplea el circuito equivalente 

de la Figura A3. En este circuito, las impedancias de modo diferencial están 

representadas por redes π que se forman con las resistencias RaD y RbD para el 

manejador, y por RaR y RbR para el receptor [7]. 

 La metodología propuesta comienza con la transformación de los parámetros SSE de 

la red encerrada en el rectángulo punteado de la Figura A3 (a) en parámetros SMM. Esta 

transformación se realiza empleando el método tradicional [4] considerando Zref = RaD 

= RaR. Para los casos en los que se cumple que RaD ≠ RaR, se propone el uso del circuito 

alternativo de la Figura A3 (b) en donde la resistencia de compensación (Rx) es definida 

como Rx= RaD ‒RaR para el caso  RaD > RaR, y como Rx= RaR ‒RaD cuando RaR > RaD. 

Después de esto, con el fin de obtener los parámetros S únicamente de la interconexión 

 

Figura A4 Circuitos equivalentes para los parámetros SDD (izquierda) y SCC (derecha) 

durante el desarrollo de la metodología propuesta.  
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bajo análisis, es necesario desincrustar el efecto de las resistencias contenidas en la 

estructura punteada. 

 En la Figura A4 (a), se muestra el circuito equivalente de los parámetros de modo 

diferencial y común correspondientes a la Figura A3 (b) incluyendo las resistencias 

empleadas para la transformación de los parámetros. En este punto, todos los valores 

de las resistencias deben ser conocidos de manera que para desincrustar su efecto es 

posible utilizar operaciones de parámetros ABCD. Como puede verse en la Figura A3 

(b), el circuito aún no tiene como referencia las impedancias deseadas tal y como se 

ilustra en la Figura A1 (b). Entonces, es necesario renormalizar cada puerto de los 

parámetros obtenidos a la impedancia deseada.  

De esta manera es posible llegar a los circuitos de la Figura A4 (c) que corresponden 

al análisis deseado. 

 

A.3 Descripción de la simulación para verificación 

Para ilustrar la aplicación de la propuesta, se realizó la simulación del sistema mostrado 

en la Figura A5 el cual corresponde a un circuito completamente desacoplado. En la 

simulación se consideró cobre de 18 μm de espesor y un dieléctrico con εr = 4.3 y tanδ 

=0.025 y espesor 1.6 mm. Con estas condiciones, se hizo el cálculo de las impedancias 

de la línea y se obtuvo Zdif = 92.19 Ω y Zcom= 40.12 Ω. De la simulación, se obtuvieron 

los parámetros S de terminación simple desde 0.1 GHz hasta 30 GHz suponiendo una 

impedancia de referencia de 50 Ω.  

 

Figura A5 Circuito considerado para probar la metodología propuesta.  
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Después de esto, se implementó la metodología propuesta considerando los valores 

de impedancias mostrados en la Figura A5. Adicionalmente, también se realizó el 

procedimiento de renormalización simple y los resultados de ambos métodos se 

comparan junto con los datos obtenidos directamente de la transformación a parámetros 

de modo mixto. 

 

A.4 Resultados 

En la Figura A6 se muestran los parámetros SDD y SCC correspondientes al circuito de 

la Figura A5 obtenidos aplicando la propuesta. Como puede verse, en la misma figura 

se incluyen los parámetros obtenidos sin renormalización y aplicando la 

renormalización simple mencionada al inicio de este apéndice. Es posible ver que las 

curvas obtenidas de la propuesta son diferentes en comparación con los otros casos. 

Esta diferencia se debe a que en los datos sin renormalización y en los que se aplicó la 

 

Figura A6 Comparación entre los parámetros obtenidos sin renormalización, aplicando 

renormalización simple y utilizando la metodología propuesta para obtener SDD y SCC de 

las líneas acopladas terminadas con las impedancias mostradas en la Figura A5.  
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renormalización simple, no se considera el efecto que tiene el desacoplamiento de las 

impedancias de modo común en el modo diferencial y viceversa. Únicamente en el 

caso de la propuesta se realizó la renormalización de todas las impedancias y como 

puede observarse, para el caso considerado, si las impedancias del manejador y el 

receptor no se consideran apropiadamente es posible sobreestimar el rendimiento de 

las líneas en modo diferencial y subestimar sus características de transmisión en modo 

común.  
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