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Resumen 

 

El continuo avance tecnológico busca alcanzar velocidades de transmisión más altas y la 

miniaturización de los dispositivos, lo que provoca que algunos efectos antes considerados irrelevantes 

adquieran una gran importancia al degradar las señales que se transmiten en los sistemas de 

comunicación. De hecho, para los diseñadores los materiales utilizados en la fabricación de 

dispositivos y circuitos son fundamentales para garantizar la integridad de la señal y un correcto 

funcionamiento. Por lo tanto, es importante caracterizar y modelar las propiedades de los materiales ya 

que permite conocer sus limitaciones y además determinar la relación con la frecuencia. En este 

contexto, los materiales conductores, semiconductores y dieléctricos han sido ampliamente 

investigados y utilizados en múltiples aplicaciones tanto en entornos académicos como industriales. 

En esta tesis doctoral, el eléctrico es el objeto de estudio y está enfocado especialmente en la 

caracterización y extracción de las propiedades de los dieléctricos de muy baja pérdida, especialmente 

aquellos utilizados en plataformas de cómputo y circuitos integrados con aplicaciones en microondas. 

En este contexto, en el ancho de banda mencionado, es fundamental considerar la interacción de las 

ondas electromagnéticas con el material lo que permite evaluar el rendimiento de los dispositivos y 

circuitos. En lo que respecta a los materiales dieléctricos, esta interacción de las ondas 

electromagnéticas con el material da lugar a un efecto de dispersión y disipación asociados a las 

corrientes de polarización, resultado de la tendencia de los dipolos a alinearse en la dirección del campo 

eléctrico. No obstante, cualquier material que pueda ser mayormente categorizado como dieléctrico 

exhibirá, hasta cierto punto, propiedades conductoras debido a corrientes de carga libre. Estos efectos 

mencionados anteriormente, son los parámetros de interés que se desean caracterizar en este trabajo.  

En base a lo anteriormente dicho, en esta tesis se realiza un análisis teórico respaldado 

experimentalmente para la representación de la dispersión y la disipación en dieléctricos considerados 

de baja pérdida. En este sentido, se emplean mediciones de parámetros S en el rango de las microondas 

de prototipos de líneas de cinta de diferente ancho de trazo y longitud. Lo que permite desarrollar y 

proponer metodologías de extracción de la permitividad compleja y la tangente de pérdidas. Estos 

resultados permitieron a su vez el planteamiento de modelos para evaluar las características de los 

dieléctricos en función de la temperatura y la frecuencia. En contraste, se realiza un estudio de las 
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propiedades de los dieléctricos donde ocurre transporte de carga y se cuantifica el impacto con la 

degradación. En este aspecto, se emplean datos experimentales en pequeña de transistores conformados 

por dieléctricos de películas delgadas de escala nanométrica. 
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Abstract 

 

The continuous technological advancement aims to achieve higher transmission speeds and device 

miniaturization, causing some effects previously considered irrelevant to gain significant importance 

by degrading signals transmitted in communication systems. In fact, for designers, the materials used 

in the manufacturing of devices and circuits are crucial to ensuring signal integrity and proper 

functionality. Therefore, it is important to characterize and model the properties of materials, as it 

allows understanding their limitations and determining their relationship with frequency. In this 

context, conductive, semiconductive, and dielectric materials have been extensively researched and 

used in various applications in both academic and industrial environments. In this doctoral thesis, the 

focus is on the electrical aspect, specifically on the characterization and extraction of properties of very 

low-loss dielectrics, especially those used in computing platforms and integrated circuits with 

applications in microwaves. In this bandwidth context, it is crucial to consider the interaction of 

electromagnetic waves with the material, allowing the evaluation of device and circuit performance. 

Regarding dielectric materials, this interaction of electromagnetic waves with the material results in a 

dispersion and dissipation effect associated with polarization currents, stemming from the tendency of 

dipoles to align in the direction of the electric field. 

Based on the considerations, this thesis undertakes a theoretically grounded experimental 

analysis for the representation of dispersion and dissipation in dielectrics considered to have low loss. 

In this regard, measurements of S parameters are employed in the microwave range for prototypes of 

microstrip lines with different trace widths and lengths. This approach allows for the development and 

proposal of methodologies for extracting complex permittivity and loss tangent. These results, in turn, 

facilitated the formulation of models to assess the characteristics of dielectrics as a function of 

temperature and frequency. In contrast, a study of dielectric properties is conducted in regions where 

charge transport occurs, and the impact on degradation is quantified. In this aspect, experimental data 

on small transistors consisting of nanoscale thin film dielectrics are utilized. 
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CAPÍTULO 1 

 

Propagación de señales en circuitos de 

microondas 
 

En la electrónica moderna, el estudio de la interacción de microondas con dispositivos, circuitos y 

materiales es de gran relevancia [1]. Esto se debe a que las señales hoy en día se procesan y transmiten 

a gran velocidad; por ejemplo, en aplicaciones digitales, a decenas de gigabits por segundo. En 

consecuencia, es importante evaluar y caracterizar los materiales con los que se fabrican los sistemas 

electrónicos, ya que esto permite identificar los alcances y limitaciones de cierta tecnología, así como 

es de ayuda en los procesos de diseño, prototipado e implementación final. Por otro lado, debido a la 

complejidad de los sistemas, resulta conveniente analizar el desempeño de los diferentes componentes 

bajo las condiciones de operación de interés; más aún, deben determinarse los efectos negativos que 

introducen los materiales con los que están construidos. Así, de manera general en la electrónica, se 

utilizan principalmente materiales conductores, semiconductores y dieléctricos, cada uno con sus 

propiedades correspondientes y que son ampliamente estudiadas por grupos de investigación 

académicos e industriales. Entonces, con esta motivación, en este proyecto de doctorado se estudian 

las características eléctricas de uno de estos materiales, el dieléctrico [2], y se enfoca la investigación 

correspondiente a aquellos más utilizados en la construcción de plataformas de cómputo y circuitos 

integrados: los de muy baja pérdida.  

 

Ahora, en aplicaciones de alta frecuencia, es común utilizar materiales lineales, isótropos y 

homogéneos (LIH) ya que, por ejemplo, al implementar líneas de interconexión en substratos 

construidos con dieléctricos de este tipo, se mitiga la aparición de los llamados fenómenos de orden 

superior, como resonancias por reflexiones de Bragg [3], dependencia de la permitividad con la 

orientación [4], además de que la respuesta lineal evita distorsión en las señales transmitidas. En este 

contexto, el término lineal se refiere a que la polarización de los dipolos de un dieléctrico ante un 

estímulo de campo eléctrico externo es directamente proporcional a su intensidad. Por otra parte, la 

isotropía se refiere a que las propiedades del material no dependen de la dirección espacial, mientras 
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que la homogeneidad tiene que ver con que sus propiedades y no dependen de la posición [5]. Es cierto 

que, en la práctica, contar con materiales que perfectamente cumplan con el criterio de ser LIH es 

imposible. Por ejemplo, es bien sabido que los laminados dieléctricos en PCBs (tarjetas de circuitos 

impresos, por sus siglas en inglés) son hechos con materiales compuestos cuyas propiedades no son 

idénticas, por lo que estrictamente no son homogéneos ni isótropos, ver Figura 1.1(a) [6], [7]. Sin 

embargo, considerando que los materiales con aplicaciones de microondas son fabricados con la 

intención de minimizar esta falta de idealidad, es posible considerar que para las longitudes de onda 

correspondientes las variaciones espaciales son despreciables y puede suponerse que presentan 

propiedades efectivas que se asemejan a las de los materiales LIH. En otras palabras, en términos 

prácticos es posible, previo análisis de la pertinencia de un determinado material en una aplicación 

dentro de un ancho de banda determinado, considerar que estos materiales sí son LIH. 

Ahora, el estudio de las propiedades dieléctricas de los materiales no sólo es relevante en 

estructuras macroscópicas sino también en aquellas con alta escala de integración, como por ejemplo 

a nivel de circuitos integrados. En este caso, es también importante conservar la homogeneidad e 

isotropía en los materiales [8]. De hecho, en los transistores con estructura de metal–óxido–

semiconductor (MOS), el crecimiento del óxido de compuerta debe realizarse de forma controlada y 

lentamente para cumplir con estrictos requerimientos de uniformidad, ya que esto es determinante en 

la distribución de los intensos campos eléctricos intrínsecos. En consecuencia, esta característica en 

gran medida define la confiabilidad del dispositivo [9], [10]. En la Figura 1.1(b) se puede observar el 

corte transversal de un transistor en el que el espesor del óxido de compuerta está en la escala 

nanométrica (~1.2 nm) [11].  

  

Es entonces relevante definir figuras de mérito que permitan la evaluación del rendimiento de un 

  

(a) (b) 

Figura 1.1 Corte transversal de dispositivos electrónicos mostrando materiales dieléctricos: (a) línea de transmisión 

fabricada en PCB [7], y (b) un MOSFET nanométrico [11]. 
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material, ya sea en escala macroscópica o nanométrica. Por esta razón, en aplicaciones de 

radiofrecuencia en las que se requieren materiales de baja pérdida, la permitividad relativa y la tangente 

de pérdidas son los parámetros principales para considerar tanto en etapas de desarrollo como en el 

modelado de dispositivos y circuitos [12]. Sin embargo, es cierto que existen condiciones en las que es 

también relevante analizar los casos en que ocurre transporte de carga debida a fuga en el dieléctrico. 

Entonces, la conductividad del dieléctrico puede ser también utilizada como figura de mérito al 

caracterizar dieléctricos en aplicaciones prácticas. Por esta razón, en esta tesis se muestran ejemplos 

en los que la consideración de la conductividad es relevante y otros en los que no lo es. 

 

1.1 Permitividad compleja 
El estudio de las propiedades dieléctricas de los materiales requiere necesariamente comenzar con la 

revisión del concepto de permitividad, ya que permite describir la dispersión y disipación que 

experimentará una OEM (onda electromagnética) al propagarse en un medio. En términos generales es 

un número complejo variante con frecuencia. Esta es la razón por la cual, en el diseño de dispositivos 

electrónicos de microondas es importante conocer esta propiedad de manera que pueda determinarse 

la influencia del dieléctrico en la respuesta en frecuencia correspondiente. De otra manera, resulta muy 

difícil realizar simulaciones precisas que se asemejen estrechamente a casos reales. Entonces, los 

modelos que representan la variación de la permitividad compleja con la frecuencia hacen posible la 

evaluación del impacto de la disipación y dispersión de energía de un dispositivo dentro de 

determinados anchos de banda [13], [14], [15].  

 

Particularmente, la permitividad permite cuantificar la disipación de energía y la velocidad de 

propagación de un campo electromagnético en un medio dieléctrico [16]. En este caso, se hace la 

suposición de que el material puede ser representado como un conjunto de dipolos eléctricos, cada uno 

representando una molécula o una estructura pequeña y eléctricamente neutra. Estos dipolos, bajo la 

influencia de un campo eléctrico variante en el tiempo eventualmente llevan a la ocurrencia del 

fenómeno de la polarización, ilustrado conceptualmente en la Figura 1.2. Siguiendo esta figura, 

inicialmente los dipolos están orientados de forma aleatoria y tienden a alinearse en la dirección de un 

campo eléctrico externo 𝐸̂, moviéndose o vibrando y disipando energía debido a la llamada corriente 

de polarización [17], [18]. Por otro lado, la dependencia en frecuencia de la permitividad (𝜀𝑟̂) se debe 
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a que la orientación de los dipolos en un material no cambia instantáneamente bajo la influencia de 𝐸̂, 

lo que genera retraso en las señales que se propagan.  

Una vez explicado lo anterior, la permitividad compleja se expresa de la siguiente manera:  

 

𝜀𝑟̂ = 𝜀𝑟
′ − 𝑗𝜀𝑟

″ (1.1) 

 

donde 𝜀𝑟
′  es la constante dieléctrica asociada a la dispersión, 𝜀𝑟

″ es el factor de pérdida que representa 

la energía disipada, mientras que el signo ‘–’ se elige por convención [19]. Adicionalmente, para la 

evaluación de las pérdidas se define la figura de mérito muy utilizada en ingeniería, llamada tangente 

de pérdidas o factor de disipación, y está dada por el cociente de la parte imaginaria entre la parte real 

de la permitividad; o sea: 

 

tan𝛿 =
𝜀𝑟

″

𝜀𝑟
′ . (1.2) 

 

De hecho, las componentes real e imaginaria de la permitividad tienen una diferencia de fase de 90° 

como se muestra en la Figura 1.3, las cuales permiten determinar tan𝛿. 

 

Con el fin de proponer modelos para la permitividad, es relevante conocer el mecanismo por el cual a 

diferentes frecuencias un material responde a un campo eléctrico aplicado. Estos generalmente se 

clasifican como relajación dipolar, relajación iónica, vibración de la red y polarización electrónica [20] 

 

Figura 1.2 Orientación de los dipolos en un laminado dieléctrico antes y después de ser expuesto a un campo eléctrico. 
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que brevemente se describen a continuación: 

 

➢ Relajación iónica: asociada al movimiento de los iones en respuesta a la presencia de un campo 

eléctrico. 

 

➢ Relajación dipolar: se refiere al tiempo que requieren los dipolos para relajarse y volver a una 

posición aleatoria después de haber sido alineados por la influencia de un campo eléctrico.  

 

➢ Vibración de la red: asociada al movimiento de las moléculas y estados de rotación por 

vibraciones. 

 

➢ Polarización electrónica: debida a la interacción entre un dipolo en un átomo y un campo 

eléctrico, la densidad electrónica se desplaza lo que produce una carga opuesta y de igual 

magnitud. 

 

La Figura 1.4 muestra la dependencia de la permitividad compleja con la frecuencia y los diferentes 

mecanismos que ocurren un material dieléctrico convencional, siendo la relajación dipolar el 

dominante en el rango de microondas. En este sentido, la dependencia de la permitividad con la 

frecuencia debida a la relajación dipolar matemáticamente puede expresarse mediante el modelo de 

Debye [21]. 

 

1.2 Modelo de Debye para la permitividad compleja 

El modelo de Debye es una expresión que describe la dependencia causal de la permitividad compleja 

 

Figura 1.3 Tangente de pérdidas definida en términos de las componentes real e imaginaria de la permitividad compleja. 

Im

Re

δ
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con la frecuencia y se escribe, para el caso de un solo mecanismo de relajación, como [21], [22]: 

 

𝜀𝑟̂ = 𝜀∞ +
𝜀𝑠 − 𝜀∞

1 + 𝑗𝜔𝜏𝑒
 (1.3) 

 

donde 𝜀𝑠 y 𝜀∞ son la permitividad a bajas y altas frecuencias, respectivamente; 𝜔 es la frecuencia 

angular, y 𝜏𝑒 es el tiempo de relajación asociada con un mecanismo en particular. De la ecuación (1.3), 

la parte real de la permitividad es: 

 

𝜀𝑟
′ = 𝜀∞ +

𝜀𝑠 − 𝜀∞

1 + (𝜔𝜏𝑒)2
 (1.4) 

 

Nótese que a medida que ω aumenta, el segundo término se vuelve cada vez más pequeño, y por lo 

tanto 𝜀𝑟
′  tiende a 𝜀∞ a muy altas frecuencias. Por otro lado, de la ecuación (1.3), la parte imaginaria de 

𝜀𝑟̂ se expresa como: 

 

𝜀𝑟
″ = −

(𝜀𝑠 − 𝜀∞)𝜔𝜏𝑒

1 + (𝜔𝜏𝑒)2
 

(1.5) 

 

La importancia del modelo de Debye para el desarrollo de esta tesis por una parte es debida a que 

 

Figura 1.4 Representación conceptual de la dependencia de la permitividad compleja con la frecuencia y los diferentes 

mecanismos dieléctricos. 
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proporciona información sobre la dependencia de la permitividad compleja con la frecuencia; por otra 

parte, nótese que el modelo es auto-consistente. Es decir, una vez determinados los parámetros para la 

parte real, es posible reconstruir la parte imaginaria sin ningún parámetro adicional, y viceversa. 

Entonces, realizando una extracción sistemática de parámetros es posible obtener información 

redundante de datos experimentales para facilitar la caracterización de un dieléctrico. Por esta razón, y 

como se muestra en este documento, se aplica una nueva estrategia de modelado basada en el modelo 

de Debye para la caracterización de diferentes materiales dieléctricos descritos en un amplio rango de 

frecuencias. De hecho, este modelo está fundamentado en las relaciones de Kramers-Krönig [23], lo 

que garantiza el cumplimiento del principio de causalidad en la representación de la permitividad. 

 

1.3 Relaciones de Kramers-Krönig para la permitividad 

En el desarrollo y propuesta de modelos que tienen como objetivo representar ciertos fenómenos 

físicos, a menudo no se presta suficiente atención a las relaciones causales subyacentes, como las 

asociadas con la permitividad compleja. Por ejemplo, es común suponer que la tangente de pérdidas es 

constante o incluso igual a cero, lo cual carece de sustento físico. Para explicar la invalidez de esta 

suposición se recurre nuevamente a la explicación que dice que un material dieléctrico puede almacenar 

energía y luego disiparla debido a las vibraciones de dipolos cuando se polarizan, estos efectos se 

representan mediante la parte real e imaginaria de la permitividad. Dichos fenómenos son 

interdependientes y están ligados, no puede ocurrir uno sin que ocurra el otro de la misma manera que 

no puede variar uno con la frecuencia mientras que el otro permanezca constante. Matemáticamente, 

puede entonces establecerse una relación causal entre ambas partes considerando las relaciones de 

Kramers-Krönig; estas relaciones, para el caso en particular de la permitividad compleja se escriben 

como [23]: 

 

𝜀𝑟
′ = 1 +

2𝜔0

𝜋
∫

𝜀𝑟
″(𝜔) − 𝜀𝑟

″(𝜔0)

𝜔2 − 𝜔0
2 𝑑𝜔

∞

0

 
(1.6) 

 

𝜀𝑟
″ =

−2𝜔0

𝜋
∫

𝜀𝑟
′ (𝜔) − 𝜀𝑟

′ (𝜔0)

𝜔2 − 𝜔0
2 𝑑𝜔

∞

0

 
(1.7) 
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donde 𝜔0 es la frecuencia en la cual se desea determinar la permitividad. Note que las ecuaciones 

anteriores tienen una dependencia entre ellas, por lo que es necesario conocer al menos una para 

determinar la otra; por ejemplo, si se desea 𝜀𝑟
′  es necesario evaluar 𝜀𝑟

″ en todo el rango de frecuencia 

de interés y en la frecuencia de 𝜔0, por lo tanto se requiere del conocimiento previo de 𝜀𝑟
″ en frecuencia, 

esto mismo aplica cuando se desea conocer 𝜀𝑟
″. 

En el contexto de esta tesis, el concepto anterior es muy relevante debido a que en dieléctricos 

de baja pérdida la obtención experimental de la parte imaginaria de la permitividad se consigue con 

una alta incertidumbre. Entonces, aprovechando el principio de causalidad es posible evitar este 

problema implementando un modelo para la parte real, consiguiendo la determinación de los 

parámetros correspondientes a partir de mediciones eléctricas y finalmente obtener la parte imaginaria 

de manera indirecta utilizando estos parámetros. Este principio llevó a la propuesta de dos nuevos 

métodos de caracterización de dieléctricos descritos en el Capítulo 2 de esta tesis. 

 

1.4 Conductividad 

En el desarrollo de nuevos materiales dieléctricos, para una aplicación específica también es importante 

conocer y cuantificar las características conductoras, ya que degradan su funcionalidad. En este sentido, 

la conductividad describe la capacidad de un material para permitir el flujo de corriente eléctrica al 

exponerse a un campo eléctrico. Generalmente, un material conductor exhibe una conductividad más 

alta en comparación con un dieléctrico, puesto que en su estructura existen muchos electrones con 

enlaces débiles que favorecen el flujo de corriente y su efecto es dependiente de la temperatura, la 

estructura, la presión y la frecuencia [5]. Sin embargo, en un material dieléctrico, ante campos 

eléctricos muy altos las cargas pueden adquirir suficiente energía para contribuir en el flujo de corriente 

o estimularlo [24]. Así, para la evaluación de la conductividad, ésta es  e   a a     el símb l  σ 

(inverso de la resistividad (𝜌)) y se expresa de la forma:  

 

𝜎 =
1

𝜌
=

𝐽

𝐸̂
 

(1.8) 

 

En (8), 𝜎 está relacionada con la densidad volumétrica de corriente por conducción (𝐽) y el campo 

eléctrico (𝐸̂). Sin embargo, para analizar el efecto de pérdida en los dieléctricos, es conveniente usar la 
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conductancia (𝐺); en algunas aplicaciones, como en las líneas de transmisión, es común expresar 

matemáticamente la conductancia efectiva total de la siguiente manera: 

 

𝐺 = 𝐺0 + 𝜔𝐶tan𝛿 (1.9) 

 

donde, 𝐺0 es la contribución de la corriente de conducción y el segundo término del lado derecho se 

asocia con la corriente de polarización descrita anteriormente; en este caso, 𝐶 es la capacitancia 

asociada al dieléctrico [25]. De hecho, este concepto también puede ser aplicado en circuitos de escala 

nanométrica como el caso del MOSFET. Así como en las líneas de transmisión, el óxido de compuerta 

en los transistores puede ser representado por una capacitancia y al ser un dieléctrico los efectos de 

pérdida son cuantificados a partir de tan𝛿. 

La correcta identificación y separación de las dos contribuciones expresadas en la ecuación 

(1.9) también fue realizada en este trabajo en el caso de los dieléctricos nanométricos empleados en 

MOSFETs de tecnología avanzada. Esto porque el efecto de G0 es despreciable en PCBs y es necesario 

mostrar que emplear modelos que se aplican en dieléctricos con estructura macroscópica puede llevar 

a errores significativos cuando se aplican en el caso de estructuras en que incluso llegan a aparecer 

fenómenos cuánticos. 

 

1.5 Línea de microcinta versus línea de cinta 

Un punto que debe abordarse en este capítulo introductorio es el de las estructuras incluidas en los 

vehículos de prueba que fueron estudiados experimentalmente. Estas estructuras deben ser lo más 

simple posible de manera que se limiten el número de efectos a considerar. En este sentido, las líneas 

planares son las que presentan más ventajas debido a su estructura y fácil medición. Entonces, para 

poder proponer metodologías y modelos para representar la permitividad, es esencial el conocimiento 

de la teoría de estas líneas operando en el rango de las microondas.  

Una línea de transmisión es una estructura que permite propagar señales de manera eficiente en 

forma de ondas electromagnéticas y es comúnmente usada en aplicaciones de alta frecuencia donde la 

longitud de onda de las señales es comparable con la longitud de la línea. En ingeniería electrónica, las 

líneas más comunes constan de dos rutas conductoras. Por conveniencia, a una de estas rutas se le 

considera la que lleva la señal y a la otra la referencia o plano de tierra. Ejemplo de esto son las líneas 
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coaxiales, las bifilares y en PCB las de cinta y de microcinta. A todas ellas se les clasifica como líneas 

de dos conductores. La Figura 1.5 muestra la representación de una línea de microcinta especificando 

las partes que la conforman como lo son los planos conductores, el dieléctrico y la mascarilla de 

soldadura; esta última es usada para evitar posibles cortocircuitos, previene la oxidación y la corrosión 

[26].  

De hecho, para el análisis de las propiedades que presentan las líneas en la transmisión de 

señales debe de identificarse su modo de propagación, que se define como la forma en la que se 

configuran los campos eléctrico y magnético para propagarse. Específicamente, para líneas de dos 

conductores el modo fundamental es idealmente el transversal electromagnético o TEM, aquí los 

campos eléctrico (𝐸̂) y magnético (𝐻̂) son perpendiculares a la dirección de propagación y además son 

perpendiculares entre ellos; sin embargo, debido a las pérdidas y diferentes condiciones de frontera en 

líneas reales se presenta un modo aproximado al TEM, que se le conoce como modo cuasi-TEM [18]. 

No obstante, el modo de propagación se puede aproximar al TEM para simplificar el análisis de líneas.  

Por otra parte, para la caracterización de laminados dieléctricos en PCB, la configuración de las 

ondas electromagnéticas permite definir el tipo de estructura más conveniente para extraer las 

propiedades asociadas al dieléctrico. Así, por la simplicidad del diseño, en el desarrollo de esta tesis 

las líneas de cinta son las más adecuadas sobre las de microcinta debido a que las líneas de campo 𝐸̂ y 

𝐻̂ están confinadas completamente en el dieléctrico. El empleo de líneas de microcinta requiere un 

mayor análisis y procesamiento debido a que los campos se propagan en dos medios de diferente 

permitividad. En la Figura 1.6 se muestra la distribución de las líneas de campo 𝐸̂ y 𝐻̂ para los dos 

tipos de línea, observe que para la línea de microcinta, transversalmente las ondas se propagan en el 

aire y en el dieléctrico; al ser uno de los objetivos de esta tesis determinar las características dieléctricas 

 

Figura 1.5 Perspectiva y sección transversal de una línea de terminación simple de microcinta. 

plano de 

tierra

dieléctricotrazo

máscara de 
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en laminados de baja pérdida, emplear líneas de microcinta requiere estrictamente separar los efectos 

asociados a los campos electromagnéticos propagados en el aire y en el medio dieléctrico de las 

estructuras de prueba. Por lo tanto, las líneas de cinta con las más adecuadas para el desarrollo de 

metodologías y modelos que permiten representar las propiedades del dieléctrico. 

 

1.6 Propósito de la tesis 

El propósito de este trabajo consiste en realizar un análisis teórico respaldado experimentalmente para 

la identificación y cuantificación de las características dieléctricas asociadas a las pérdidas en 

dispositivos y circuitos de microondas. En este sentido, es fundamental proponer e implementar 

modelos y metodologías para la representación de la permitividad y la tangente de pérdidas en función 

de la frecuencia en substratos de baja pérdida como lo son los laminados de PCB. Además, evaluar 

dieléctricos donde sí ocurre pérdidas por conducción eléctrica especialmente enfocado películas 

delgadas de óxido de compuerta en transistores los cuales presentan conducción asistida por trampas.  

 

Los conceptos descritos en las secciones anteriores son elementales para el desarrollo de esta 

tesis, estos permiten entender los efectos asociados a los materiales dieléctricos, sus características y 

su dependencia con la frecuencia. Por otra parte, existe una sesión adicional enfocada a la propagación 

de las ondas electromagnéticas en líneas de transmisión, esto es importante debido al hecho de que 

parte de este trabajo está enfocado a la caracterización de dieléctricos empleados en la fabricación de 

PCBs. Además, la comprensión de estos conceptos posibilita la elección estratégica de la estructura 

más propicia para la extracción de parámetros. 

 

 

Figura 1.6 Estructura básica y configuración de los campos electromagnéticos en una línea de transmisión de microcinta y 

una de cinta. 

 

 

 

 

línea de cintalínea de microcinta
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1.7 Objetivos de la tesis 

1.71 Objetivo general 

Llevar a cabo un análisis teórico, respaldado experimentalmente que permita la identificación y 

cuantificación de los efectos de disipación y dispersión asociados con los materiales dieléctricos en 

dispositivos y circuitos de microondas. 

 

1.72 Objetivos específicos 

• Implementar modelos para la representación de la permitividad efectiva compleja y variante 

con la frecuencia en substratos de baja pérdida; es decir, en substratos en que el transporte de 

carga (i.e., fenómenos de conducción eléctrica) sean despreciables. Al cumplirse estas 

condiciones para circuitos impresos de microondas, los vehículos de prueba se implementarán 

en esta tecnología. 

 

• Desarrollar metodologías de extracción de parámetros para cumplir con el objetivo anterior. 

 

• Aplicar las metodologías propuestas para el desarrollo de un modelo para dieléctricos de baja 

pérdida dependiente que tome en cuenta la variación de las propiedades con la temperatura. 

 

• Aplicar las metodologías propuestas para la evaluación de dieléctricos en los que sí ocurre 

pérdidas por conducción eléctrica. En este caso, los vehículos de prueba serán transistores en 

que la película aislante de la compuerta presenta conducción asistida por trampas. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



28 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

  



29 

 

CAPÍTULO 2  

 

Modelado de las propiedades dieléctricas 

en materiales de baja pérdida 
 

Dos de las más importantes contribuciones obtenidas en este proyecto de tesis se presentan en este 

capítulo. Son metodologías que permiten la determinación simultanea de la permitividad relativa y la 

tangente de pérdidas en materiales de baja pérdida, como los que permiten la fabricación de los 

laminados dieléctricos en PCBs. A partir de los parámetros obtenidos, es posible implementar modelos 

para el material, que a su vez son útiles en la representación de interconexiones y estructuras en esta 

tecnología. La dificultad de obtener estos parámetros radica en el efecto dominante de la dispersión de 

las ondas electromagnéticas en comparación con la absorción de energía por parte del material. Así, 

determinar tanδ es complicado, pero necesario, ya que aun sie     a δ≪1 (i.e., baja pérdida) la 

absorción de energía correspondiente en el rango de las microondas es sustancial, ya que la pérdida en 

el dieléctrico debida a corrientes de polarización es aproximadamente proporcional a la frecuencia. 

En un primer método propuesto, se hace uso de un arreglo de líneas con diferente ancho, lo que 

es viable cuando se cuenta con recursos y espacio en un prototipo. Sin embargo, una segunda propuesta 

es hecha cuando se cuenta con líneas de un solo ancho, con la condición de que la permitividad 

compleja debe ser determinada adicionalmente en al menos en un punto de frecuencia con un método 

independiente. Ambas alternativas encuentran aplicación en el diseño y caracterización de PCBs [27], 

[28].  

Entonces, para comenzar la explicación de las metodologías propuestas para dieléctricos en 

PCB, se considera que las curvas de permitividad relativa (𝜀𝑟
′ ) y tangente de pérdidas (tanδ), son figuras 

de mérito que requieren los diseñadores. Aunque en las hojas de especificaciones de los fabricantes de 

PCB se proporcionan valores de los parámetros dieléctricos a una frecuencia específica, es importante 

conocer su variación en un ancho de banda incluso de pocos gigahertz [14], [15]; de lo contrario, 

considerar 𝜀𝑟
′  constante implica que 𝜀𝑟

″= 0 (i.e., no existen pérdidas en el dieléctrico), lo que no es 

válido e impide la implementación de modelos causales [29]. 
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Existen diversos métodos experimentales a partir de los cuales puede obtenerse la permitividad de un 

dieléctrico. Desde los métodos capacitivos, hasta resonadores y antenas que utilizan la técnica de 

propagación en el espacio libre. Sin embargo, con el uso generalizado de los analizadores de redes 

vectoriales (VNAs), la obtención de la permitividad a partir de mediciones a líneas de transmisión se 

ha convertido en una de las más populares. Esto debido a que es posible llevar a cabo la caracterización 

de sus materiales constituyentes en un amplio ancho de banda. 

 

La caracterización de dieléctricos utilizando mediciones eléctricas de líneas de transmisión se basa en 

el análisis de la transmisión de las ondas electromagnéticas en estructuras uniformes longitudinalmente 

y que propagan los campos eléctrico y magnético de manera ordenada. A esta manera ordenada se le 

conoce como modo de propagación y tiene asociada un parámetro fundamental que la describe, la 

constante compleja de propagación (γ). Este proporciona información acerca de la atenuación (α) y 

retraso (β) de la señal al propagarse en un modo específico; por ejemplo, el modo transversal 

electromagnético. Por lo tanto, γ puede ser escrita como 𝛾 = 𝛼 + 𝑗𝛽 y experimentalmente, se puede 

determinar a partir de mediciones de parámetros-S de las líneas. Sin embargo, ya que éstas son 

fabricadas con laminados dieléctricos y materiales conductores, la atenuación y el retraso son 

influenciadas por una combinación de efectos asociados a cada material [22], [30], [31]. Asimismo, 

debido a que parte del propósito de la tesis descrito en este capítulo es determinar la permitividad y 

tangente de pérdidas del laminado dieléctrico, para su correcta extracción es necesario proponer 

estrategias para separar y cuantificar los efectos del conductor y el dieléctrico. No obstante, estas 

contribuciones no son fácilmente identificables, lo que aumenta la incertidumbre para obtener tanδ, ya 

que presenta valores pequeños [32], [33]. 

 

Con el fin de extraer las propiedades de los dieléctricos, se ha realizado aquí una revisión bibliográfica 

de metodologías para determinar la permitividad relativa. En este sentido, en algunas se hace la 

extracción de 𝜀𝑟
′  a una frecuencia específica, a partir de datos experimentales obtenidos de la medición 

de estructuras como resonadores, guías de onda o arreglos de antenas [34], [35], [36], [37]. Sin 

embargo, al existir una dependencia de 𝜀𝑟
′  con la frecuencia, es necesario construir estructuras para 

cada punto en frecuencia donde se desea conocer el valor de permitividad relativa. Por otro lado, 

algunos autores optan por mediciones de prototipos basados en líneas de cinta para la extracción de 𝜀𝑟
′  

y tanδ así como se describe en [21], [38]; éstos consisten en líneas de cinta fabricadas con laminados 
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de cobre que presentan diferente rugosidad superficial. No obstante, el procesamiento de los datos y la 

aplicación de estos métodos requiere mayor esfuerzo debido a que se deben hacer pruebas adicionales 

para conocer el perfil de la rugosidad del material; por ejemplo, se debe cortar la muestra para realizar 

mediciones ópticas y un procesamiento de imágenes para determinar la rugosidad del laminado [39]. 

Alternativamente, en [40] se proponen funciones auxiliares para extraer 𝜀𝑟
′  y tanδ a partir de datos 

obtenidos de simulaciones EM de líneas de cinta de dos anchos diferentes [40]; no obstante, este 

método requiere del conocimiento preciso de las dimensiones de la línea y del perfil de rugosidad.  

A pesar de que existen estrategias de extracción para determinar las propiedades dieléctricas, 

resulta preferible emplear métodos más simples como los reportados en este capítulo.  Aquí se 

presentan dos métodos de extracción de 𝜀𝑟
′  y tanδ hasta una frecuencia de 30 GHz. Ambas propuestas 

involucran datos experimentales de líneas de cinta que se utilizan para extraer γ y los efectos asociados 

al conductor y al dieléctrico, lo que permite finalmente la obtención de los parámetros de interés. 

Además, estos métodos no requieren de mediciones ópticas adicionales para conocer específicamente 

la geometría de las estructuras, y su implementación resulta de menor costo ya que no requiere de 

múltiples prototipos. De hecho, solo es necesario un prototipo que contiene líneas de diferentes 

longitudes y anchos. 

 

2.1 Descripción de prototipos 

Para el desarrollo y verificación de las propuestas presentadas en este capítulo, como me mencionó en 

el Capítulo 1, las líneas de cinta ofrecen una mayor ventaja sobre las líneas microcinta debido a que el 

trazo de señal está rodeado de dieléctrico, de forma que las ondas electromagnéticas se propagan 

únicamente a través del medio que se desea caracterizar. En este sentido, se fabricó un arreglo de líneas 

de cinta dentro de un mismo prototipo de diferentes anchos 𝑤 = 0.23 mm, 0.26 mm y 0.29 mm en 

tecnología PCB multicapa para aplicaciones de microondas. Además, para el procesamiento de las 

mediciones y el planteamiento de los métodos propuestos, parte fundamental para el desarrollo es la 

extracción de la constante de propagación. Por esta razón, el prototipo incluye cuatro longitudes 

diferentes para cada ancho de línea, l = 30 mm, 100 mm, 127 mm y 356 mm, que permite obtener γ 

utilizando el algoritmo multilínea [41]. En la Figura 2.1 se muestra una representación de la sección 

transversal de la línea de transmisión de cinta y las dimensiones correspondientes. Con respecto al 

laminado dieléctrico, las líneas están fabricadas con el laminado ASTRA MT77 de Isola cuyo espesor 
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es de ℎ = 0.55 mm. Este material posee una permitividad relativa nominal 𝜀𝑟10GHz
′  = 3 y una tangente 

de pérdidas tanδ10GHz = 0.0017 [42]. El subíndice en estos parámetros indica que midieron a una 

frecuencia de 10 GHz. Estos valores son obtenidos a partir de mediciones de un resonador. De hecho, 

ésta es una medición estándar usada en la industria para determinar los valores nominales de las 

propiedades dieléctricas, y ha sido establecida por el Instituto para la Interconexión y el Empaquetado 

de Circuitos Electrónicos (con siglas en inglés, IPC) bajo el nombre de método IPC-TM 2.5.5.5 [43]. 

Continuando con la descripción de los prototipos, los laminados conductores de la PCB están 

fabricados de cobre cuyo espesor es de t = 35 μm, y la altura media cuadrática hrms de los picos que 

describen el perfil de rugosidad es menor que 0.3 μm. Este valor corresponde a láminas de cobre 

categorizadas por ser de extremadamente bajo perfil de rugosidad (HVLP, por sus siglas en inglés) 

[44]. La ventaja de estos laminados es que ayudan a minimizar las pérdidas del conductor, y a su vez 

reducen la incertidumbre en la determinación de las propiedades del laminado dieléctrico mediante las 

mediciones de líneas de cinta. Adicionalmente, en la Figura 2.1 se muestra que los extremos de las 

líneas fueron terminados con almohadillas conductoras (en inglés pads); esto permiten el acceso a las 

estructuras para realizar las mediciones correspondientes. 

 

2.2 Descripción de experimentos  

Las estructuras de prueba se midieron a través de un VNA marca Anritsu. Con este propósito, las líneas 

de cinta ubicadas en la capa 6 (L6) de la PCB, se terminaron con conectores coaxiales tipo K colocados 

sobre las huellas a los extremos de la línea con el fin de medir los parámetros-S de dos puertos. 

Inicialmente, el equipo se calibró para eliminar errores sistemáticos, errores de conmutación y además 

desplazar el plano de las mediciones desde los puertos del equipo hasta el plano de referencia como se 

 
Figura 2.1 Diagrama básico que ilustra la vista de la sección transversal de las líneas de transmisión de cinta acompañado 

de una fotografía del prototipo real que muestra la ubicación de tres de estas líneas. 

 
Figura 2.2 Diagrama básico que ilustra la vista de la sección transversal de las líneas de transmisión de cinta acompañado 

de una fotografía del prototipo real que muestra la ubicación de tres de estas líneas. 
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puede ver en la Figura 2.2(a). La calibración se realizó a través de un calibrador automático que aplica 

un algoritmo TRL (a través – reflector – línea) en un rango de frecuencias desde 100 MHz hasta 30 

GHz. Una vez terminada la calibración, se midieron los parámetros-S de las líneas de transmisión como 

muestra la Figura 2.2(b).  

 

De los parámetros-S medidos, se extrae la constante de propagación γ; sin embargo, debido a las 

transiciones entre los conectores y la línea se presentan discontinuidades eléctricas (i.e., donde los 

campos electromagnéticos cambian de modo de propagación) que deben ser removidas y así determinar 

γ de la línea uniforme. Para remover esos efectos indeseados se utiliza la solución de eigenvalores del 

método TRL, que emplea dos líneas de diferente longitud e igual sección transversal [45]. Sin embargo, 

en la fabricación de líneas o conectores no siempre se obtienen dispositivos completamente idénticos; 

esto se debe a que existe variabilidad en los procesos, que a su vez generan diferencias entre un 

dispositivo y otro. Esto produce un error en la extracción de γ, ya que las transiciones no son iguales al 

cambiar de líneas o conectores [46]. Por lo tanto, para el desarrollo de esta tesis, aunque los resultados 

obtenidos con el método convencional de dos líneas mostraron coherencia física, se hizo un promedio 

ponderado de las mediciones considerando cuatro longitudes diferentes de líneas de cinta; esto reduce 

las irregularidades y el ruido presente en las curvas de γ [47]. 

 

 

 
 

(a) (b) 

 
Figura 2.2 Descripción de la medición: (a) representación de la línea dispuesta longitudinalmente indicando los planos de 

medición, y (b) configuración del VNA, las sondas y la estructura de medición. 

 
  

(a) (b) 

 
Figura 2.3 Descripción de la medición: (a) representación de la línea dispuesta longitudinalmente indicando los planos de 

medición, y (b) configuración del VNA, las sondas y la estructura de medición. 
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2.3 Propuesta para obtener 𝜺̂ utilizando múltiples líneas 

de cinta  
El método descrito en esta sección permite obtener la permitividad y la tangente de pérdidas en banda 

ancha de un laminado dieléctrico de baja pérdida utilizado en la fabricación de PCBs. Con este 

propósito, se extrae γ y las contribuciones asociadas conductor y al dieléctrico de la atenuación α. 

Además, al emplear líneas de diferentes anchos se propone una metodología basada en regresiones 

lineales para extraer los parámetros de interés. Los resultados de 𝜀𝑟
′  y tanδ son validados con el modelo 

de Debye y usados para determinar la impedancia característica de la línea. Este método se describe 

detalladamente es las subsecciones siguientes. 

 

2.3.1 Cuantificación de las pérdidas a partir de 

datos experimentales 

Anteriormente, se ha mencionado la importancia de γ en el desarrollo de modelos para las propiedades 

dieléctricas. En esta sección se describe el método de extracción de las características del conductor y 

del dieléctrico asociadas a la constante de propagación. Dicho esto, la parte real de γ expresada como 

α = Re(γ) proporciona información de la atenuación de las señales que se propagan en la línea; así 

como la parte imaginaria β = Im(γ) es la constante de fase o el retraso de la señal descrita; por lo tanto, 

γ se escribe de la forma:  

  

𝛾 = 𝛼 + 𝑗𝛽. (2.1) 

 

Por otro lado, también se han mencionado los efectos asociados al conductor y al dieléctrico; de hecho, 

éstos son distinguibles en 𝛼 al superar la frecuencia de encendido del efecto piel. Para proponer un 

método de extracción de cada uno, se parte de la ecuación descrita en [21], en la cual 𝛼 puede escribirse 

en términos dependientes de la frecuencia como:  

  

𝛼 = 𝐴√𝜔 + 𝐵√𝜔 + 𝐶𝜔 + 𝐷𝜔2 + 𝐸𝜔 + 𝐹𝜔2 (2.2) 

 

donde 𝜔 es la frecuencia angular, y los demás coeficientes se consideran constantes. De hecho, de la 
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ecuación (2.2) se pueden identificar términos para la atenuación del conductor y el dieléctrico. Es 

importante mencionar en este punto que a pesar de que esta ecuación podría considerarse de ajuste 

arbitrario, cada uno de los términos está justificado por la forma funcional que describen distintas 

interacciones de las ondas electromagnéticas con los materiales [38]. Por ejemplo, las raíces cuadradas 

son asociadas con el efecto piel, los términos lineales con la vibración de los dipolos eléctricos en el 

material dieléctrico y con la acentuación de la interacción de las ondas con las protuberancias asociadas 

con la rugosidad, mientras que los términos cuadráticos tienen que ver con efectos de orden superior, 

como la dependencia de las propiedades efectivas de los materiales con la frecuencia. Con esto en 

mente, puede identificarse la atenuación del conductor como: 𝛼𝑐 = 𝐴√𝜔  + 𝐵√𝜔 +  𝐶𝜔 + 𝐷𝜔2, 

donde 𝐴√𝜔 representa la atenuación cuando la superficie del conductor es lisa y la suma 𝐵√𝜔 + 𝐶𝜔 +

𝐷𝜔2 considera el efecto de la rugosidad. Por otra parte, las pérdidas del dieléctrico están definidas por 

𝛼𝑑 = 𝐸𝜔 + 𝐹𝜔2. Ahora, para facilitar la extracción de las constantes se reescribe (2.2) de la forma: 

 

𝛼 = 𝐾1√𝜔 + 𝐾2𝜔 + 𝐾3𝜔2 (2.3) 

 

donde 𝐾1 = 𝐴 + 𝐵, 𝐾2 = 𝐶 + 𝐸, y 𝐾3 = 𝐷 + 𝐹. Es importante mencionar que cada una de las 

constantes en (2.3) tiene influencia a diferente frecuencia; por ejemplo, 𝐾1 es acentuada a relativamente 

bajas frecuencias que se consideran debajo de 1.5 GHz para líneas típicas en PCB. Esto quiere decir 

que el efecto de pérdida dominante está mayormente influenciado por una función que involucra la raíz 

cuadrada de la frecuencia, la cual está relacionada con la profundidad de piel en la superficie 

conductora a bajas frecuencias. De forma análoga, los términos 𝐾2 y 𝐾3 son distinguibles a frecuencias 

mayores a 10 GHz, cuando el efecto de las pérdidas en el dieléctrico es más acentuado.  

Dicho esto, para extraer los valores correspondientes a cada parámetro en (2.3) se reescribe la 

ecuación (2.3) de la siguiente manera:  

  

𝑌1 = 𝛼𝜔−1/2 = 𝐾1 + 𝐾2√𝜔 + 𝐾3𝜔3/2. (2.4) 

 

Al extraer 𝛼 de los datos experimentales de la línea de ancho 0.26 mm, y graficar 𝑌1 versus 𝜔, se 

observa una tendencia plana a frecuencias menores a 1.3 GHz, como muestra la Figura 2.3(a), cuyo 

valor corresponde a 𝐾1. Después de obtener el valor de 𝐾1, se reescribe la ecuación (2.3) para encontrar 



36 

 

𝐾2 y 𝐾3 de la siguiente manera: 

 

𝑌2 = 𝛼𝜔−1 − 𝐾1𝜔−1/2 = 𝐾2 + 𝐾3𝜔. (2.5) 

 

Notar que 𝑌2 depende de 𝛼 y 𝐾1 los cuales se determinaron de la regresión de 𝑌1 versus 𝜔; ahora, si se 

grafica (2.5) en función de 𝜔 como se muestra en la Figura 2.3(a), 𝐾2 y 𝐾3 corresponden a la 

intercepción con las ordenadas y la pendiente respectivamente, lo que completa la extracción de las 

contantes en (2.3). Para verificar que las constantes se determinaron de manera correcta, se compara 𝛼 

obtenida de (2.3) con la curva de atenuación extraída de datos experimentales cuyos resultados se 

muestran en la Figura 2.3(b). Estos presentan una correlación entre los datos obtenidos 

experimentalmente y el modelo para el caso de una línea de ancho 𝑤 = 0.26 mm. 

Es importante mencionar que, debido al efecto de la rugosidad en la superficie del conductor, 

las pérdidas dieléctricas se acentúan a frecuencias más altas. Por lo tanto, para un laminado HVLP 

 

(a) 

 

(b) 

 
Figura 2.3 Implementación del modelo para líneas de w = 0.26 mm: (a) determinación de los parámetros K1, K2, and K3, y 

(b) correlación del modelo-experimento para α.  

 

 

 

 

 

Figura 2.4 Regresiones en función del ancho de las líneas usadas para obtener las constantes de (2.6) y (2.7).
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como el considerado en los prototipos empleados, el efecto de las pérdidas del dieléctrico es más 

notable a frecuencias mayores a 10 GHz [48], razón por la cual se extraen los parámetros a partir de 

15 GHz y la tendencia de la curva de 𝑌2 es aproximadamente lineal.  

 

2.3.2 Dependencia de las pérdidas con el ancho 

En el método propuesto, para extraer la permitividad del laminado dieléctrico es necesario separar la 

contribución de las pérdidas del conductor rugoso y las del dieléctrico de las variables 𝐾2 y 𝐾3 de la 

sección anterior. Para un dieléctrico homogéneo, a pesar de que 𝐸 y 𝐹 en (2.2) son independientes del 

ancho de la línea,  𝐶 y 𝐷 muestran dependencia debido a la magnitud de la resistencia introducida por 

el efecto de rugosidad en la superficie del conductor. No obstante, esta resistencia disminuye conforme 

las superficies rugosas del trazo de señal aumentan con el ancho w, siempre y cuando w ≫ t [49]. 

Además, para líneas muy anchas el efecto de rugosidad se reduce comparado con la pérdida dieléctrica 

que se mantiene constante, por lo que se espera que 𝛼𝑑 ≫ 𝛼𝑐. Por lo tanto, aunque la forma precisa en 

que 𝐶 y 𝐷 están relacionados con 𝑤 es difícil de determinar de manera exacta. En este contexto se 

utiliza una aproximación lineal para simplificar el cálculo, así las ecuaciones propuestas se expresan 

como: 

𝐾2 = 𝐶′𝑤−1 + 𝐸 (2.6) 

 

𝐾3 = 𝐷′𝑤−1 + 𝐹 (2.7) 

 

donde 𝐶 =  𝐶′𝑤−1, 𝐷 =  𝐷′𝑤−1, mientras que 𝐶′ y 𝐷′ se suponen constantes. De esta manera, así 

como 𝐾2 y 𝐾3 son obtenidos previamente en la Figura 2.3(a) para los anchos disponibles, las 

regresiones en la Figura 2.4 permiten determinar 𝐶′ y 𝐷′ al graficar 𝐾2 y 𝐾3 versus 𝑤−1. De ahí, se 

obtiene 𝐶′ y 𝐷′ de la pendiente, y 𝐸 y 𝐹 del cruce con las ordenadas. Es importante tener en cuenta 

que las ecuaciones (2.6) y (2.7) son aplicables bajo la condición de que la distribución de corriente a 

lo largo del ancho de las líneas puede considerarse aproximadamente uniforme. Por lo tanto, al diseñar 

el prototipo, es necesario respetar los efectos de concentración de corriente para garantizar la precisión 

de los resultados [50].  

En este punto, conocidos los parámetros anteriores es posible separar la contribución del 

conductor (𝛼𝑐) y el dieléctrico (𝛼𝑑) de la ecuación (2.2). 
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2.3.3 Extracción de la permitividad 

El objetivo del método propuesto es determinar 𝜀𝑟
′  y tanδ del laminado dieléctrico en una PCB. Con 

este fin, en la sección anterior se extraen los efectos relacionados con las pérdidas del conductor y el 

dieléctrico ya que es posible extraer los parámetros característicos del laminado dieléctrico al conocer 

el efecto del conductor. 

Por lo tanto, la parte real e imaginaria de la permitividad se obtiene de las siguientes ecuaciones:  

 

𝜀𝑟
′ = (𝑐 ∙ (𝛽 − 𝛼𝑐)/𝜔)2 (2.8) 

 

𝜀𝑟
″ = 2𝑐𝛼𝑑√𝜀𝑟

′ /𝜔 (2.9) 

 

donde c es la velocidad de la luz en el vacío, β proviene de los datos experimentales y 𝛼𝑐 se considera 

una aproximación para el retraso de fase introducido por la rugosidad de la superficie del conductor 

[38], siempre y cuando el valor hrms sea de al menos 2.6 μm. Finalmente, de las ecuaciones (2.8) y (2.9) 

se calcula tanδ = 𝜀𝑟
″/𝜀𝑟

′  para completar con la extracción de los parámetros de interés. 

La Figura 2.5 muestra los resultados de la permitividad y tangente de pérdida en función de la 

frecuencia, donde se puede observar que los datos extraídos ajustaron a los de la medición del resonador 

a una frecuencia de 10 GHz. Por otra parte, a bajas frecuencias 𝜀𝑟
′  tiene una variación notable que se 

 
Figura 2.4 Regresiones en función del ancho de las líneas usadas para obtener las constantes de (2.6) y (2.7). 

 

Figura 2.6 Regresiones en función del ancho de las líneas usadas para obtener las constantes de (2.6) y (2.7). 
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espera que se presente también en  𝜀𝑟
″ y tanδ para que se cumplan las relaciones de Kramers-Kronig 

[23]. Sin embargo, el comportamiento que muestra es una tendencia plana, esto ocurre porque en (2.2) 

el término asociado a la variación en bajas frecuencias se omite para que el modelado y extracción sea 

más simple [21]. De hecho, el modelo multi-polo de Debye [51], se usa para corregir esta tendencia y 

que la respuesta sea un comportamiento causal, es decir que un aumento en la parte real de la 

permitividad también refleje un cambio en la parte imaginaria. Es importante mencionar que las curvas 

de la Figura 2.5 son iguales para los diferentes anchos de línea, ya que los parámetros 𝜀𝑟
′ , 𝜀𝑟

″ y tanδ son 

independientes de la geometría de la estructura y está solamente asociado a las propiedades del 

dieléctrico. 

De forma complementaria, en la Figura 2.6 se muestran las curvas de α extraídas de datos 

 

Figura 2.5 Curvas de la permitividad compleja y la tangente de pérdidas obtenidas de la metodología propuesta e 

implementando un modelo causal. 

 

 

Figura 2.7 Curvas de la permitividad compleja y la tangente de pérdidas obtenidas de la metodología propuesta e 

implementando un modelo causal. 
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Figura 2.6 Correlación entre datos experimentales y el modelo para curvas de atenuación total, junto con la comparación 

de 𝛼𝑑 obtenido del método propuesto y el modelo de permitividad causal. 
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experimentales, del método propuesto y del modelo causal. Observe que, a frecuencias bajas, un 

modelo causal para el valor de atenuación 𝛼𝑑 pronostica una atenuación significativamente menor en 

comparación con los datos reales extraídos. Esto se debe a que se espera que las pérdidas en los 

laminados de PCB sean muy pequeñas en bajas frecuencias [52]. 

 

2.3.4 Impedancia característica 

Uno de los principales parámetros al hablar de líneas de transmisión es la impedancia característica, ya 

que junto con la constante de propagación permite la descripción completa de una línea de transmisión 

uniforme y operando en un modo de propagación. De hecho, mediante las mediciones de parámetros-

S es posible extraer las curvas dependientes de la frecuencia para la parte real e imaginaria de la 

impedancia. Sin embargo, los resultados obtenidos directamente de las mediciones presentan 

fluctuaciones inesperadas debidas a reflexiones en las terminaciones de la línea. Esto se debe a que el 

efecto parásito de las almohadillas o las vías necesita ser removido para obtener una impedancia 

físicamente esperada. Esto se logra al usar los parámetros determinados a partir del método propuesto 

como lo es la permitividad relativa y la tangente de pérdidas. Por lo tanto, se puede calcular la 

impedancia de la siguiente ecuación: 

  

𝑍𝑐 =
𝛽

𝜔𝐾𝑝𝜀𝑟
′ 𝜀0

− 𝑗
𝛼 − 𝛽tan𝛿 

𝜔𝐾𝑝𝜀𝑟
′ 𝜀0

 (2.10) 

 

donde 𝜀0 es la permitividad del vacío. Además, 𝛼 es conocida de la ecuación (2.3) y 𝛽 de los datos 

experimentales. Observe que el único término desconocido en (2.10) es 𝐾𝑝 puesto que los demás 

términos han sido extraídos previamente. Este parámetro es constante con la frecuencia y representa el 

coeficiente de escala de la capacitancia. Para determinar su valor es posible hacerlo mediante un ajuste 

de curvas entre datos experimentales y el modelo, así como se describe en [53]. Siguiendo esta 

metodología, los resultados de la impedancia característica para la línea de transmisión libre de 

discontinuidades se muestran en la Figura 2.7. Observar que asignar un valor inapropiado a la constante 

𝐾𝑝 no reproduce las curvas de impedancia correctamente generando un aumento o disminución de ésta. 
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2.3.5 Validación en el dominio del tiempo 

Los parámetros extraídos previamente como la permitividad, tangente de pérdidas, impedancia 

característica y constante de propagación, permitieron reconstruir nuevamente los parámetros-S sin el 

efecto de las discontinuidades [54]. Por otra parte, para evaluar la línea en el dominio del tiempo se 

determina la transformada inversa de Fourier a los parámetros-S y se comparan con los datos predichos 

por el software ADS de Keysight, el cual usa un algoritmo que garantiza la causalidad. Al definir un 

tiempo de subida tr = 34 ps, los resultados muestran que existe una correlación entre estos dos como se 

observa en la Figura 2.8. Por otra parte, al reconstruir los parámetros-S suponiendo una permitividad 

constante, en el dominio del tiempo esto se refleja como una disminución en el voltaje debido a una 

  
Figura 2.7 Correlación de la impedancia característica extraída de datos experimentales y la obtenida de la ecuación (2.10). 

 

  
Figura 2.9 Correlación de la impedancia característica extraída de datos experimentales y la obtenida de la ecuación (2.10). 
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sobreestimación de las pérdidas a bajas frecuencias [55], y se acentúa en laminados dieléctricos con 

pérdidas más considerables. 

 

2.4 Propuesta para obtener 𝜺̂ a partir de líneas de cinta 

de ancho fijo 

El método presentado en la sección anterior permite determinar 𝜀𝑟
′  y tanδ directamente de mediciones 

eléctricas hechas a líneas de transmisión. Sin embargo, para su aplicación es necesario contar con líneas 

de diferente ancho, lo cual no siempre es posible por limitaciones de espacio en los prototipos o 

simplemente por el hecho de que es costumbre generalizada el incluir en prototipos líneas de un solo 

ancho que exhiban una impedancia de referencia específica (e.g. 50 Ω). En estos casos, es necesario 

contar con una alternativa para la caracterización del medio dieléctrico como la que aquí se presenta. 

Igual que en el caso anterior, es necesario medir líneas de diferentes longitudes para calcular γ, con la 

ventaja de que es esencial que estas líneas sean de un único ancho. Sin embargo, adicionalmente 𝜀𝑟
′  y 

tanδ deben de ser conocidos a una frecuencia específica. Afortunadamente, este requerimiento puede 

ser satisfecho de diferentes maneras, llevando a cabo una medición independiente, por ejemplo, 

utilizando técnicas de espacio libre o resonadores. En las subsecciones siguientes se describe el método 

para la extracción de los parámetros y los resultados obtenidos. 

 

2.4.1 Dependencia del conductor y el dieléctrico en 

la constante de propagación 

Para el desarrollo de este método, la ecuación (2.1) en la Sección 2.3 muestra que γ se expresa en 

términos de la atenuación (𝛼) y el retraso de fase (𝛽). De hecho, cada uno a su vez exhibe 

contribuciones debido a efectos en el conductor y en el dieléctrico, como describen las ecuaciones 

siguientes:  

𝛼 = 𝛼𝑐 + 𝛼𝑑 (2.11) 

 

𝛽 = 𝛽𝑐 + 𝛽𝑑 (2.12) 

 

En (2.11), 𝛽𝑐 representa el efecto de la inductancia interna en los laminados conductores (trazos de 
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línea y planos de tierra), solo es significativo en 𝛽 a frecuencias por debajo de la frecuencia de 

encendido del efecto piel.  

Por otra parte, los términos relacionados con el dieléctrico en función de la frecuencia se 

expresan así:  

𝛼𝑑 = 𝜋𝑓√𝜀𝑟
′  tan𝛿 𝑐⁄  (2.13) 

 

𝛽𝑑 = 2𝜋𝑓√𝜀𝑟
′ 𝑐⁄  (2.14) 

 

Además, una forma de representar 𝛼𝑐 es mediante la ecuación [56]:  

 

𝛼𝑐 = 𝑎0√𝑓 + 𝑎1𝑓 (2.15) 

 

donde 𝑎0 y 𝑎1 son constantes con la frecuencia. Es importante mencionar que en (2.15) se puede incluir 

el término 𝑓2 como en la ecuación (2.3). Sin embargo, se ha demostrado que este término se puede 

ignorar para laminados de cobre de muy baja rugosidad sin causar un impacto indeseado en los 

resultados; esto se debe a que la influencia del término cuadrático se reduce conforme disminuye el 

perfil de rugosidad [21], por lo tanto, para las láminas HVLP este término es despreciable. 

En este contexto, al superar la frecuencia de encendido del efecto piel, la impedancia superficial 

del conductor está relacionada con 𝛼𝑐 y 𝛽𝑐 [29]. Aunque anteriormente se han obtenido buenos 

resultados al suponer condiciones de conductor liso para 𝛽𝑐 [57], en el método propuesto se incluye un 

término lineal para mantener la consistencia entre las expresiones de 𝛼𝑐 y 𝛽𝑐; entonces: 

 

𝛽𝑐 = 𝑏0√𝑓 + 𝑏1𝑓 (2.16) 

 

donde 𝑏0 y 𝑏1 son constantes con la frecuencia. 

 

2.4.2 Extracción de parámetros 

En esta sección se explica el proceso de extracción y las consideraciones necesarias para obtener los 

valores de las constantes asociadas al conductor y el dieléctrico. Es importante tener conocimiento de 
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que los términos 𝑎0√𝑓 y 𝑏0√𝑓 en (2.15) y (2.16) pueden variar en el caso cuando la superficie de 

conductor es rugosa, esto se debe a que para laminados con rugosidades considerables el impacto es 

diferente en la atenuación y en el retraso. Por el contrario, para un conductor liso o con un muy bajo 

perfil de rugosidad no existe una variación significativa entre 𝑎0 y 𝑏0 [21]. Así que es posible afirmar:  

 

𝛼𝑐 = 𝛼𝑐_𝑙𝑖𝑠𝑜 + 𝑎1𝑓 (2.17) 

 

𝛽𝑐 = 𝛽𝑐_𝑙𝑖𝑠𝑜 + 𝑏1𝑓 (2.18) 

 

donde 𝛼𝑐_𝑙𝑖𝑠𝑜 = 𝑎0√𝑓 y 𝛽𝑐_𝑙𝑖𝑠𝑜 = 𝑏0√𝑓. Además, se pueden relacionar los términos 𝛼𝑐_𝑙𝑖𝑠𝑜 y 𝛽𝑐_𝑙𝑖𝑠𝑜 

con la impedancia superficial para un laminado conductor liso (𝑍𝑠_𝑙𝑖𝑠𝑜) de la forma [18]: 

 

𝛼𝑐_𝑙𝑖𝑠𝑜 = Re(𝑍𝑠_𝑙𝑖𝑠𝑜)/2Re(𝑍𝑐) (2.19) 

 

𝛽𝑐_𝑙𝑖𝑠𝑜 = Im(𝑍𝑠_𝑙𝑖𝑠𝑜)/2Re(𝑍𝑐). (2.20) 

 

De hecho, para laminados de cobre lisos se puede afirmar que Re(𝑍𝑠_𝑙𝑖𝑠𝑜) = Im(𝑍𝑠_𝑙𝑖𝑠𝑜) [29], por lo 

tanto 𝛼𝑐_𝑙𝑖𝑠𝑜 = 𝛽𝑐_𝑙𝑖𝑠𝑜 y así 𝑎0 = 𝑏0. Ahora, para conocer el valor de 𝑎0 se realiza una básica simulación 

EM de la sección transversal de la línea de cinta definiendo el conductor liso. El resultado de la 

simulación es la curva de la atenuación 𝛼𝑐_𝑙𝑖𝑠𝑜 mostrado en la Figura 2.9(a), la cual se ajusta mediante 

una función de raíz cuadrada para determinar 𝑎0. El paso siguiente en la extracción es sustituir (2.13) 

en (2.11). Luego, se despeja el término 𝛼𝑐 y se evalúa a una frecuencia de 10 GHz (𝛼𝑐10GHz): 

 

𝛼𝑐10GHz = 𝛼10GHz −
𝜋 × 10 GHz

𝑐
√𝜀𝑟10GHz

′  tan𝛿10GHz 
(2.21) 

 

donde 𝛼10GHz es la atenuación experimental total a 10 GHz. Además, 𝜀𝑟10GHz
′  y tan𝛿10GHz corresponde 

a los valores de permitividad y tangente de pérdidas proporcionados medidos a través del resonador. 

Entonces, conocido 𝑎0, 𝑎1 se puede determinar mediante ajuste al hacer coincidir (2.15) a 𝛼𝑐10GHz 

como se muestra en la Figura 2.9(b), lo que finalmente permite completar la extracción de 𝛼𝑐.  
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Ahora bien, para conocer 𝜀𝑟
′ , es importante mencionar que se obtiene de [18] y que además tiene una 

dependencia con  𝛽𝑑 así como lo muestra la ecuación: 

 

𝜀𝑟
′ ≈ (𝑐𝛽𝑑 2𝜋𝑓⁄ )2 (2.22) 

 

De hecho, debido a la gran dificulta para determinar 𝛽𝑑, típicamente se supone que 𝛽𝑑 ≈ 𝛽, donde 𝛽 

se conoce de datos experimentales [45]. No obstante, como se observa en la Figura 2.10, esto introduce 

un aumento inesperado de la magnitud de la permitividad en bajas frecuencias y que no está relacionado 

con efectos dieléctricos y por lo tanto no es causal [58]. Por lo que una alternativa para calcular 𝜀𝑟
′  es 

combinar (2.12), (2.16) y (2.22) para obtener: 

 

𝜀𝑟
′ = (𝑐(𝛽 − 𝑏0√𝑓 − 𝑏1𝑓) 2𝜋𝑓⁄ )

2
 (2.23) 

  
(a) (b) 

 
Figura 2.9 Extracción de parámetros del modelo de atenuación para una línea con ancho w = 0.23 mm: (a) obtención de a0 

= 8.1×10−6  Np/m∙Hz-1/2), y (b) obtención de a1 = 9 10−12  Np/m∙Hz-1). 

 
  

(a) (b) 

 
Figura 2.11 Extracción de parámetros del modelo de atenuación para una línea con ancho w = 0.23 mm: (a) obtención de 

a0 = 8.1×10−6  Np/m∙Hz-1/2), y (b) obtención de a1 = 9 10−12  Np/m∙Hz-1). 
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Figura 2.10 Curvas de permitividad para una línea con ancho w = 0.23 mm. 
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Previamente se ha demostrado que 𝑏0 = 𝑎0, al calcular la permitividad despreciando el término 𝑏1𝑓, 

da como resultado la curva roja discontinua en la Figura 2.10. Observe en este caso que los datos no 

coinciden a los proporcionados por el fabricante a 10 GHz, por lo que es relevante conocer la constante 

𝑏1. Análogamente a la extracción de 𝑎1, mediante ajuste de 𝑏1 se hace coincidir 𝜀𝑟
′  con el valor de 

permitividad proporcionada en hoja de especificaciones (𝜀𝑟10GHz
′ ), ver Figura 2.10. 

En efecto, conocidas todas las constantes en (2.15) y (2.16) se puede calcular 𝛼𝑐 y 𝛽𝑐, para 

luego calcular 𝛼𝑑 y 𝛽𝑑 en función de la frecuencia al resolver las ecuaciones (2.11) y (2.12). Lo que 

finalmente permite determinar la tangente de pérdidas de la expresión:  

 

tan𝛿 = 2𝛼𝑑/𝛽𝑑 (2.24) 

 

2.4.3 Resultados del método con líneas de ancho 

fijo 

En esta sección se muestran los resultados obtenidos al aplicar el método propuesto a líneas de cinta 

de diferentes anchos. En la Figura 2.11 se muestran las curvas de permitividad y tangente de pérdidas 

extraídas para cada ancho, observar que estos datos coinciden con los parámetros medidos a 10 GHz 

debido a que el método propuesto se hace basado en el ajuste de la permitividad relativa a esta 

frecuencia específica. Además, en esta figura también se puede ver que efectivamente la variación de 

la permitividad es insignificante entre los diferentes anchos como se esperaba, porque esta no depende 

 
Figura 2.11 Curvas de permitividad y tangente de pérdidas obtenidas de la metodología propuesta comparadas con un 

modelo causal multi-polo de Debye para líneas de diferentes anchos. 
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de las características del conductor sino del dieléctrico. Esto significa que las contribuciones del 

conductor y el dieléctrico para cada caso se separaron adecuadamente. Además, para verificar la 

causalidad del método, los resultados se validaron con el modelo multi-polo de Debye [51]. 

 

De los parámetros obtenidos de la metodología propuesta, se determinó la impedancia característica 

para las líneas con diferentes anchos usando la ecuación (2.10) donde 𝛼 y 𝛽 se definen por: 

 

 𝛼 = 𝑎0√𝑓 + 𝑎1𝑓 + 𝜋𝑓√𝜀𝑟
′  tan𝛿 𝑐⁄  (2.25) 

 

𝛽 = 𝑏0√𝑓 + 𝑏1𝑓 + 2𝜋𝑓√𝜀𝑟
′ 𝑐⁄ .  (2.26) 

 

Además, las curvas de impedancia obtenidas para diferentes anchos se compararon con los resultados 

de una simulación electromagnética en 2D usando la opción Q3D de Ansys HFSS; los resultados se 

compararon con la impedancia extraída directamente de las mediciones para un ancho w = 0.26 mm. 

Observar en la Figura 2.12 que las curvas de impedancia determinada del modelo corresponden con 

las de la simulación y la medición a bajas frecuencias. En la impedancia calculada de datos 

experimentales, las discontinuidades se deben a efectos de las almohadillas y las vías que no han sido 

removidos.  

 

Como forma de validación adicional, se plantea lo siguiente. Una línea de transmisión se puede 

  
Figura 2.12 Curvas de impedancia característica obtenidas a partir de los parámetros del método propuesto, de simulaciones 

y de datos experimentales. 
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representar eléctricamente mediante una red distribuida de elementos pasivos como se muestra en la 

Figura 2.13, donde las etapas conectadas en cascada permiten considerar la longitud física de la línea. 

Los elementos RLGC (resistencia, inductancia, conductancia y capacitancia) son dependientes de la 

frecuencia; de hecho, la constante de propagación y la impedancia característica, permiten extraer estos 

elementos empleando las ecuaciones siguientes: 

 

𝑅 = Re(𝛾 ∙ 𝑍𝑐) (2.27) 

 

𝐿 = Im(𝛾 ∙ 𝑍𝑐) 𝜔⁄  (2.28) 

 

𝐺 = Re(𝛾/𝑍𝑐) (2.29) 

 

𝐶 = Im(𝛾/𝑍𝑐) 𝜔⁄  (2.30) 

 

De la impedancia calculada a partir de la ecuación (2.10) y de 𝛾 reconstruida de (2.25) y (2.26), se 

determinan los elementos RLGC en función de la frecuencia, los resultados para líneas de diferente 

ancho se presentan en Figura 2.14(a) y Figura 2.14(b). Observar que los datos determinados muestran 

una correlación con aquellos obtenidos de los parámetros experimentales.  

 

 

 
Figura 2.13 Representación distribuida de los elementos RLGC de una línea de transmisión en PCB. 

 

 
Figura 2.15 Representación distribuida de los elementos RLGC de una línea de transmisión en PCB. 
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2.5 Conclusiones de capítulo   

En este capítulo se presentan los detalles y resultados de dos nuevos métodos para extraer la 

permitividad y la tangente de pérdidas de laminados dieléctricos de PCB de baja pérdida. Se demuestra 

que la constante compleja de propagación obtenida de mediciones de parámetros-S de líneas de 

transmisión de cinta es suficiente para llevar a cabo estas extracciones. Esto se debe a que la forma 

funcional de las curvas de atenuación y retraso de fase contra frecuencia son determinadas por los 

efectos asociados al dieléctrico y conductor. Entonces, haciendo un análisis sistemático para la 

 
(a) 

 
(b) 

 

Figura 2.14 Correlación de los parámetros RLGC para líneas de diferente ancho obtenidos del método propuesto y de 

parámetros experimentales: (a) resistencia e inductancia, y (b) conductancia y capacitancia. 
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identificación y separación de estos efectos hace posible la obtención de 𝜀𝑟
′  y tanδ en un amplio rango 

de frecuencias. Es cierto que debido a la similitud entre las funciones que describen las interacciones 

electromagnéticas con los materiales la incertidumbre en las extracciones puede verse 

significativamente afectada; sobre todo debido a la baja magnitud de la tangente de pérdidas. Por esta 

razón, en este trabajo de investigación se aprovecha la ambigüedad entre diferentes experimentos para 

obtener de manera confiable los parámetros del dieléctrico. En un primer caso, se utilizaron líneas con 

diferente ancho, y en el segundo mediciones a líneas de ancho fijo y una medición independiente en 

un punto de frecuencia dentro del rango de interés. Ambas propuestas pueden ser utilizadas en la 

caracterización de dieléctricos de forma simple; siendo la primera más conveniente si sólo se van a 

utilizar mediciones hechas a líneas de transmisión y el prototipo correspondiente se diseña 

considerando este requerimiento. Por otra parte, la segunda alternativa encuentra aplicación en el caso 

en el que sólo se cuenten con mediciones de líneas con ancho fijo. Los resultados obtenidos en los 

métodos aquí descritos se validaron mediante una correlación con el modelo multi-polo de Debye hasta 

30 GHz. 
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CAPÍTULO 3 

 

Modelado de interconexiones en PCB 

dependiente de temperatura 
 

En la práctica, las PCBs pueden operar a temperaturas significativamente arriba de la temperatura 

ambiente; por lo tanto, desarrollar modelos que incluyan la dependencia de sus propiedades eléctricas 

con la temperatura (T) es de gran importancia, ya que esto permite entender el impacto correspondiente 

en la propagación de las ondas electromagnéticas a través de las interconexiones. Por esta razón, 

partiendo de los modelos base planteados en el Capítulo 2, en éste se describe su extensión para 

representar la permitividad relativa, la tangente de pérdidas y los elementos RLGC del circuito 

equivalente en función de T. Con este fin, es necesario cuantificar el impacto de T en la constante de 

propagación y la impedancia característica; así como es relevante extraer los efectos asociados al 

conductor y al dieléctrico a partir de datos experimentales. 

Debido a la importancia de conocer el impacto de la temperatura y cómo afecta los dispositivos 

electrónicos, se han reportado diferentes estudios dirigidos a líneas de transmisión. Algunos de ellos 

evalúan el impacto del cambio de T en las pérdidas por inserción y pérdidas por retorno [59], [60], o 

analizan una propiedad eléctrica en particular [61], [62]. Para esto, generalmente se emplean datos 

experimentales obtenidos de mediciones de parámetros-S. Debido a la dificultad de analizar por 

separado el efecto de los diferentes fenómenos físicos que ocurren en las interconexiones, 

alternativamente, pueden llevarse a cabo simulaciones electromagnéticas considerando variaciones en 

las propiedades intrínsecas de los materiales (e.g. conductividad, permitividad, etc.) con T [63]. No 

obstante, definir estas variaciones también tiene un elevado grado de dificultad y son diferentes entre 

los materiales disponibles en la práctica. Por otra parte, se han propuesto ecuaciones analíticas 

dependientes de la temperatura para la permitividad relativa del dieléctrico válidas hasta una frecuencia 

de 5 GHz [64]; sin embargo, con la finalidad de simplificar el análisis correspondiente se ha atribuido 

el impacto de la temperatura solo a efectos que ocurren en el conductor o solo en el material dieléctrico. 
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 Adicionalmente, a causa del aumento en la frecuencia de operación de los dispositivos, la 

evaluación del impacto de la temperatura en los parámetros de afectan la propagación de las ondas 

electromagnéticas debe realizarse dentro de un amplio ancho de banda. En este sentido, en este 

proyecto se realizó una caracterización de los efectos del conductor y dieléctrico a partir del análisis 

de su influencia en 𝛼 y 𝛽 hasta 12 GHz. De hecho, este análisis puede extenderse a frecuencias mayores 

y a estructuras de dimensiones y materiales similares, teniendo bajo consideración de que exista un 

único modo de propagación. Específicamente, para desarrollar la metodología de modelado propuesta 

se llevó a cabo un análisis de parámetros-S experimentales a líneas de transmisión del tipo cinta a 

diferentes temperaturas. Esto requirió el diseño de estructuras que no sólo cumplieran características 

de confinamiento de campos para evitar fenómenos de radiación, sino también que permitieran la 

aplicación de estimulación térmica y el monitoreo de temperatura durante las mediciones eléctricas. 

En las secciones siguientes se describen las estructuras empleadas y las mediciones realizadas, así 

como la extracción de los parámetros, y el modelo en función de la temperatura y la frecuencia. 

 

3.1 Descripción del prototipo 

En esta sección se presenta una descripción de las estructuras usadas para el desarrollo y verificación 

de la propuesta. El prototipo consiste en pares de líneas de cinta acopladas lateralmente y que presentan 

diferente longitud. Para distinguirlas, se nombran “corta” con l = 13.7 cm y “larga” con l = 26.2 cm y 

fueron diseñadas para propagar señales en modo diferencial. En la Figura 3.1(a), se muestra la 

representación de su sección transversal y dimensiones correspondientes. Con respecto a los niveles 

conductores, están fabricados de cobre, tienen un espesor t = 35 μm y exhiben una rugosidad superficial 

caracterizada por una altura cuadrática media hrms = 2 μm. Considerando este último parámetro, las 

láminas conductoras empleadas son de perfil de rugosidad estándar (STD, por sus siglas en inglés). Por 

otra parte, el laminado dieléctrico está fabricado con el material IT-170GRA1 de la compañía ITEQ, 

tiene un espesor de hT = 701 µm, con una permitividad relativa nominal 𝜀𝑟
′  = 4 y una tangente de 

pérdidas tanδ = 0.01. Estos parámetros son proporcionados por el fabricante, y corresponden a una 

frecuencia de 10 GHz considerando una temperatura ambiente igual a 23°C. Entonces, tomando en 

cuenta las características de rugosidad de las láminas conductoras y la relativamente alta pérdida del 

dieléctrico (e.g., cercana a la del material FR-4 estándar), este prototipo permite analizar la respuesta 

de interconexiones operando hasta algunos gigahertz. Este rango entra dentro del contexto de mucho 
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del trabajo de investigación de tecnologías incorporándose a aplicaciones de microondas, por lo que 

resulta relevante en el contexto de las interconexiones actuales. 

Ahora, para realizar las mediciones de las líneas considerando diferentes temperaturas, es 

importante mantener un control de ésta. En este sentido, una línea serpenteada es utilizada como 

calentador, como se observa en la Figura 3.1(a), y está ubicada estratégicamente para que no afecte la 

propagación de las ondas en las líneas principales. Para verificar esto, se realizó una simulación EM 

estructural a una frecuencia de 10 GHz utilizando el software ANSYS HFSS. En la Figura 3.1(b) se 

muestra que, en la sección transversal de las líneas, la magnitud del campo eléctrico (𝐸̂) es más fuerte 

en la dirección hacia el plano de tierra inferior, lo que indica que la estructura metálica del calentador 

no influye significativamente en las características de propagación a analizar. 

Respecto a la línea serpenteada, ésta emitirá calor al aplicar una corriente continua (CC) 

controlada; el layout del calentador se muestra Figura 3.2(a). En esta figura, también se observa la 

ubicación donde se aplica el voltaje que permite calentar la estructura. De manera complementaria, en 

la Figura 3.2(b) se puede ver la disposición de las vías térmicas a lo largo de las interconexiones. Éstas 

permiten guiar el calor desde dentro del PCB hacia la superficie para que pueda medirse la temperatura 

mediante sensores de termopar. Es importante resaltar que la ubicación de este arreglo de vías tampoco 

interfiere con el modo de propagación. 

 

3.2 Experimentos  

Para los experimentos realizados, inicialmente se determina la potencia suministrada al calentador 

  
(a) (b) 

 
Figura 3.1 Representación de la sección transversal de las líneas de transmisión acopladas implementadas en el prototipo: 

(a) descripción de las dimensiones y organización de los planos dentro del prototipo, y (b) simulación EM de las líneas 

mostrando la magnitud del campo eléctrico. 
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mediante cálculos basados en los voltajes y corrientes proporcionados por una fuente de corriente 

continua. Este rango de potencia abarca desde 8.4 W hasta 45 W, lo que permite obtener una variación 

de la temperatura en un intervalo de 46°C hasta 139°C, de acuerdo con las mediciones realizadas 

empleando los termopares. Respecto a las mediciones eléctricas, se midieron los parámetros-S de 

cuatro puertos (S4P) de los arreglos de líneas “corta” y “la ga” hasta una frecuencia de 12 GHz. Estas 

mediciones se llevaron a cabo una vez que la temperatura se había estabilizado en el prototipo, las 

temperaturas consideradas son: T = 23°C (temperatura ambiente), 46°C, 80°C, 112°C y 139°C. Con 

este fin, se incrementó gradual y lentamente la corriente que alimenta el calentador, para evitar superar 

el punto de T deseado. Luego de un período de al menos 2 minutos de estabilización, las mediciones 

eléctricas se efectuaron en menos de 20 segundos para cada una de las temperaturas deseadas. En este 

contexto, la magnitud y el incremento gradual de la corriente desde un valor inicial determinan las 

temperaturas alcanzadas. Hay que tomar en cuenta, sin embargo, que las temperaturas pueden ser 

diferentes a las que pudieron ser definidas previamente al experimento. Por tanto, resulta crucial 

corroborar la temperatura real en la que se están tomando las mediciones eléctricas con la ayuda de los 

sensores de termopar. 

Respecto a los experimentos, se midieron las líneas acopladas a través de un VNA previamente 

calibrado para obtener los parámetros S4P. Con este propósito, se instalaron conectores coaxiales en 

las terminaciones de las líneas como se muestra la representación en Figura 3.3. Por otra parte, para 

determinar la constante compleja de propagación, se transformaron los parámetros S4P a parámetros 

de modo mixto (SMM) [65] y se extrajo la matriz diferencial S2P en modo diferencial para las dos 

longitudes de líneas y para cada temperatura. Adicionalmente, se eliminó el efecto de los conectores y 

 
 

(a) (b) 

 
Figura 3.2 Imágenes descriptivas del prototipo: (a) almohadillas de la estructura de la línea serpenteada usada para calentar 

las líneas de transmisión, así como la ubicación de las almohadillas para poner los conectores, y (b) localización de las vías 

térmicas ubicadas en la parte posterior de la tarjeta donde se colocan los sensores térmicos. 
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se obtuvo la constante de propagación del modo diferencial 𝛾𝑑𝑑 a partir de la solución de valores 

característicos (i.e., eigenvalores) del algoritmo TRL (a través-reflector-línea, por sus siglas en inglés) 

[45].  

 

3.3 Conceptos relacionados con líneas acopladas 

Debido a que en el desarrollo de la metodología de modelado propuesta se están utilizando líneas de 

transmisión acopladas, se revisan a continuación algunos los conceptos fundamentales que se 

relacionan con la propagación de señales en este tipo de estructuras. Para comenzar la descripción, 

debe considerarse que en las líneas de transmisión paralelas y con pequeña separación, las ondas 

electromagnéticas que se propagan en cada línea interactúan entre sí, acoplándose mediante los campos 

cercanos de cada una, lo que puede representarse eléctricamente mediante capacitancias e inductancias 

mutuas [66]. Debido a este acoplamiento, al aplicar determinados estímulos de voltaje y corriente en 

cada línea, se modifica la configuración de los campos EM que se propagan individualmente en cada 

línea. Por lo tanto, ocurren dos modos de propagación fundamentales en cada línea que son el modo 

par y el modo impar, y la combinación de éstos permite la representación de todos los modos de 

propagación de las OEM dependiendo de los estímulos que se aplican a cada línea. Es decir, que 

cualquier modo que ocurra en el sistema de líneas acopladas se puede escribir como una combinación 

lineal de los modos fundamentales. De manera breve, en el modo de propagación par se envían señales 

en las líneas con igual magnitud y fase como se muestra en la Figura 3.4(a), mientras que en el modo 

impar las señales son complementarias, es decir de igual magnitud y desfasados 180°, ver Figura 3.4(b) 

[66], [67]. Además, cada modo tiene asociado una constante de propagación y una impedancia 

 
Figura 3.3 Descripción de la sección transversal del prototipo, ubicación de los conectores y fuente externa. 
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característica, 𝑍par y 𝛾par para el modo par y 𝑍impar y 𝛾impar para el modo impar. 

Por otra parte, al considerar las líneas acopladas como un sistema de dos puertos, análogamente 

al caso de las líneas individuales, también tiene asociado una impedancia característica y una constante 

de propagación que dependen del tipo de conexión en las terminaciones de las líneas y de las señales 

que se propagan en cada una. De hecho, para la configuración de las líneas en la Figura 3.5(a), se 

propagan señales en modo par; por lo tanto, los parámetros S2P corresponden al modo común, y la 

impedancia y constante de propagación es 𝑍𝑐𝑐 = 0.5 𝑍par y 𝛾𝑐𝑐, respectivamente. Además, otra 

configuración es la mostrada en la Figura 3.5(b) que corresponde al modo diferencial; aquí las señales 

se propagan en modo impar cuya impedancia característica es 𝑍𝑑𝑑 = 2 𝑍impar y la constante de 

propagación se define como 𝛾𝑑𝑑. Generalmente, para una impedancia de referencia Zpar = 𝑍par = 50 

Ω, 𝑍𝑐𝑐 = 25 Ω mientras 𝑍𝑑𝑑 = 100 Ω.  

Entonces, en el desarrollo de los modelos descritos en este capítulo solo considera el modo 

diferencial ya que la señalización en este modo permite un mayor confinamiento de los campos, y para 

el prototipo implementado evita la interacción de las OEM de las líneas con el calentador. En este 

sentido, 𝑍𝑑𝑑 y 𝛾𝑑𝑑 son los parámetros fundamentales los cuales se extraen de las mediciones de 

parámetros-S [65], [68], al convertir los parámetros-S a parámetros de modo mixto y se extraen los 

parámetros asociados únicamente al modo diferencial (𝑆𝑑𝑑).  

Adicionalmente, ya que algunos de los modelos propuestos en este capítulo están dirigidos a la 

  
(a) (b) 

 

Figura 3.4 Modos de propagación fundamentes en las líneas acopladas: (a) modo par, y (b) modo impar. 
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Figura 3.5 Configuración de las líneas para enviar señales en modo par e impar, (a) modo común, and (b) modo diferencial. 
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representación de los elementos RLGC de las líneas acopladas, es importante mencionar que el circuito 

equivalente correspondiente al modo diferencial se puede ver como un circuito RLGC de una línea de 

transmisión convencional como se muestra en la Figura 2.13 [65], [68]. Además, estos elementos se 

pueden extraer de 𝑍𝑑𝑑 y 𝛾𝑑𝑑 a partir de las ecuaciones (2.27), (2.28), (2.29) y (2.30) descritas en la 

sección 2.4.3 del Capítulo 2. 

 

3.4 Extracción de parámetros de modo diferencial 

La constante de propagación y la impedancia característica son los parámetros fundamentales en las 

líneas de transmisión, a partir de éstos es posible estudiar el impacto de la temperatura en las 

características de propagación y desarrollar modelos como los descritos en este capítulo. Con este 

propósito, así como se menciona en el Capítulo 2, es esencial la extracción de los efectos asociados al 

conductor y al dieléctrico en la constante de propagación. Además, resulta importante analizar las 

variaciones de la permitividad e impedancia característica, tal como se explica en esta sección. En este 

sentido y para evaluar el impacto de la temperatura, se emplean las mediciones de parámetros-S a las 

líneas del prototipo implementado y a temperaturas desde 23°C hasta 139°C.  

 

3.4.1 Extracción de la permitividad compleja 

Comenzando con la extracción de los parámetros, para determinar la permitividad 𝜀𝑟
′  es importante 

previamente obtener 𝛽 de la constante de propagación compleja para el modo diferencial a partir de 

las mediciones como 𝛽 = Im(𝛾𝑑𝑑). De hecho, 𝛽 es la suma de 𝛽𝑐 y 𝛽𝑑 asociados a efectos en el 

conductor y el dieléctrico, respectivamente. Inicialmente, 𝛽𝑐 corresponde a las características del 

laminado conductor como se describe en el Capítulo 2 [69]; sin embargo, para simplificaciones 

prácticas en su extracción y sin penalizar la precisión, se puede afirmar que la aproximación 𝛽𝑐 ≈

𝑏0√𝑓 es válida. Es decir, el retraso de fase introducido por el conductor es impuesto por el efecto piel 

y que aproximadamente puede considerarse el correspondiente al de un material conductor liso. Esto 

es posible debido a que el efecto de la rugosidad en β se observa a frecuencias en las que el retraso 

introducido por el dieléctrico es dominante. Entonces, para obtener 𝑏0, se realiza un ajuste tal que la 

función 𝑏0√𝑓 coincida con 𝛽 experimental a frecuencias por debajo de 1.5 GHz [38]. Al conocer este 

parámetro, es posible extraer 𝛽𝑑 a partir de la resta 𝛽 − 𝛽𝑐, lo que permite calcular 𝜀𝑟
′  para cada 
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temperatura considerando la ecuación (2.22) mencionada en el capítulo anterior, 𝜀𝑟
′ = (𝑐𝛽𝑑/𝜔)2 [18]. 

La causalidad de estas curvas se valida con el modelo de Debye de banda ancha para la permitividad 

compleja; en este caso, la parte real de la permitividad está dada por [51]: 

 

𝜀𝑟
′ = 𝜀∞ +

Δ𝜀

ln (10) ln(𝜔2/𝜔1)
ln |

𝜔2 + 𝑗𝜔

𝜔1 + 𝑗𝜔
| (3.1) 

donde 𝜔1 y 𝜔2 son las frecuencias angulares que limitan la banda de medición. Además, Δ𝜀 es la 

diferencia entre el valor inicial y final de 𝜀𝑟
′  experimental y 𝜀∞ es el valor asintótico de 𝜀𝑟

′  a altas 

frecuencias. De hecho, aprovechando la representación causal de 𝜀𝑟
′  es posible extraer 𝜀𝑟

″ [51]: 

 

𝜀𝑟
″ = −

𝜋

2
∙

Δ𝜀

ln (10) ln(𝜔2/𝜔1)
 (3.2) 

  

Conocidos (3.1) y (3.2),  tan𝛿 se calcula de la ecuación (1.2). Así, la Figura 3.6 muestra los resultados 

de los parámetros extraídos comparados con el modelo de Debye para diferentes temperaturas la cual 

aumentó un 2.2% a 139°C en relación con su T inicial de 23°C. 

Es importante mencionar que el incremento de la temperatura produce que las cargas dipolares 

dentro del dieléctrico vibren con mayor intensidad, esto acentúa la forma en que interactúan las ondas 

electromagnéticas con el material dieléctrico [70], [71]; como resultado, se genera un aumento de la 

permitividad y la tangente de pérdidas al aumentar T. 

 
Figura 3.6 Curvas de 𝜀𝑟

′  y tanδ obtenidas experimentalmente para el laminado dieléctrico del prototipo implementado y a 

diferentes temperaturas. 
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 Para respaldar lo anteriormente dicho, se presenta la Figura 3.7. Aquí se observa la velocidad 

de fase para cada temperatura la cual se obtiene de los datos experimentales de la forma νp = ω/β 

dividida sobre c. Adicionalmente, en esta figura se presentan curvas simuladas que representan esta 

velocidad normalizada. En este sentido, se resuelve la ecuación (2.22) y el modelo de Debye para 𝜀𝑟
′  

en (3.1), luego se calcula β considerando el modelo de raíz cuadrada de 𝛽𝑐 y 𝛽𝑑 en (2.12). En la figura 

se muestra una disminución esperada de la velocidad de fase con respecto a la temperatura. Incluso se 

observa también una reducción de νp con la frecuencia a frecuencias más bajas; esto se debe al efecto 

de la inductancia interna en los trazos de señal y los planos de tierra incluido en la constante de fase. 

 

3.4.2 Constante de atenuación 

La constante de propagación compleja es dependiente no solo de la frecuencia sino también de los 

cambios de temperatura. Por eso, es de gran importancia evaluar el impacto que ésta tiene en los efectos 

debidos al conductor y al dieléctrico en la atenuación y en la constante de fase. Esta sección se enfoca 

en la extracción de la atenuación. En este sentido, 𝛼 = Re(𝛾𝑑𝑑) se representa por la suma de 𝛼𝑐 y 𝛼𝑑, 

cada uno debido al conductor y el dieléctrico, respectivamente. De los datos extraídos de la 

permitividad compleja en (3.1) y (3.2), se calcula 𝛼𝑑 como [52]: 

 

𝛼𝑑 = (𝜔 2𝑐) ∙⁄ 𝜀𝑟
″/√𝜀𝑟

′  (3.3) 

 

Después, se determina 𝛼𝑐 de la resta de 𝛼 − 𝛼𝑑, donde 𝛼 es la atenuación experimental. De hecho, 𝛼𝑐 

se puede representar en función de la frecuencia mediante la ecuación [40]: 

 
Figura 3.7 Velocidad de fase en el laminado dieléctrico normalizada a la velocidad de la luz en el vacío. 
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𝛼𝑐 = 𝑎0√𝑓 + 𝑎1𝑓 + 𝑎2𝑓2  (3.4) 

 

donde los coeficientes 𝑎0, 𝑎1 y 𝑎2 son constantes y cuya forma funcional ha sido explicada en el 

Capítulo 2. Esto permite la creación de un modelo que abarque un amplio rango de frecuencias y que 

tome en consideración las pérdidas adicionales originadas por la superficie rugosa del conductor [21]. 

La aplicación de este modelo se lleva a cabo para cada una de las temperaturas.  

La Figura 3.8(a) muestra los resultados de 𝛼𝑑 y 𝛼𝑐 obtenidos usando (3.3) y (3.4), 

respectivamente. Observar que las pérdidas por conductor son mayores a las pérdidas en el dieléctrico, 

esto se debe al acentuado efecto de la rugosidad de la superficie del cobre en la resistencia de la línea 

[21]. Además, el aumento significativo de 𝛼𝑐 con la temperatura se debe a que los efectos de dispersión 

en los trazos de línea y los planos de tierra se intensifica a medida que aumenta T. 

Los resultados de la correlación entre la atenuación total experimental con los resultados 

obtenidos del modelo se presentan en la Figura 3.8(b). Las variaciones o fluctuaciones en los datos 

experimentales se deben a las imperfecciones en las estructuras de prueba [72]. Esto se puede corregir 

al realizar la extracción de la constante de propagación usando algoritmos multilíneas [73]. No 

obstante, hay una contraposición entre mejorar la suavidad de las curvas de atenuación experimental y 

la factibilidad de mantener la temperatura estable entre todas las líneas dentro del prototipo. Por esta 

razón, considerando que las curvas experimentales exhiben una tendencia evidente con la frecuencia, 

es recomendable utilizar únicamente dos líneas dentro del rango de frecuencia considerado. 

 

  
(a) (b) 

 
Figura 3.8 Curvas de atenuación obtenidas del modelo implementado, (a) curvas de αc y αd a diferentes temperaturas, y (b) 

correlación entre modelo y experimento para la atenuación total. 
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3.4.3 Impedancia característica 

Para el cálculo de la impedancia característica, teniendo en cuenta que los parámetros fundamentales 

del modo diferencial 𝛾𝑑𝑑 = 𝛼 + 𝑗𝛽 y 𝑍𝑑𝑑 se puede obtener de la ecuación (2.10). En la Figura 3.9 se 

muestran las curvas de impedancia para diferentes temperaturas. La línea punteada representa a 𝑍𝑑𝑑 

reconstruida de la ecuación (2.10) usando 𝛾𝑑𝑑 y 𝜀𝑟
′  extraídos a una temperatura de 23°C. Las 

fluctuaciones que se presentan se pueden corregir al emplear las extracciones de la permitividad y la 

atenuación obtenidas en las secciones previas. Al realizar esto para todas las temperaturas consideradas 

durante el proceso experimental, en la Figura 3.9 se observa que existe una diferencia significativa de 

la impedancia a 139°C la cual aumenta un 0.8% con respecto a la temperatura de 23°C; esto significa 

que las propiedades de las interconexiones se degradan con el aumento de T. 

 

Con respecto a la parte imaginaria de la impedancia, a una frecuencia aproximadamente de 4 GHz se 

observa un cruce entre las curvas Im(𝑍𝑑𝑑) a diferentes T. De hecho, se puede calcular de la ecuación: 

 

Im(𝑍𝑑𝑑) = −
𝛼𝑐 − 𝛼𝑑  

2𝜔𝐾𝑝𝜀𝑟
′ 𝜀0

 (3.5) 

 

De estos resultados, a frecuencias por debajo del cruce las pérdidas por conductor dominan sobre las 

del dieléctrico, por lo tanto Im(𝑍𝑑𝑑) de la ecuación (3.5) se vuelve más negativa al aumentar 𝛼𝑐. Sin 

embargo, al aumentar la frecuencia 𝛼𝑐 − 𝛼𝑑 se hace más pequeña a medida que 𝛼𝑑 aumenta con la 

 
Figura 3.9 Parte real e imaginaria de la impedancia en modo diferencial para diferentes temperaturas. 
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temperatura. En respuesta se observa un aumento de Im(𝑍𝑑𝑑) con T, especialmente en altas 

frecuencias, donde el impacto de las pérdidas dieléctricas es tan alto que Im(𝑍𝑑𝑑) supera a las demás 

curvas a una temperatura de 139°C. 

 

3.5 Modelado dependiente de temperatura 

Al aprovechar los resultados de permitividad obtenidos en la sección anterior, se propone una 

dependencia lineal con respecto a la temperatura para los valores de Δ𝜀 y 𝜀∞ determinados durante la 

implementación de los modelos. Para expresar la relación de estos parámetros con la temperatura, en 

términos generales se define una función lineal 𝑃(𝑇) que representa el cociente del parámetro de Δ𝜀 o 

𝜀∞ a una temperatura específica entre la temperatura de referencia de 23°C correspondiente; por lo 

tanto, se expresa el modelo general de la forma: 

 

𝑃(𝑇) 𝑃(𝑇 = 23°𝐶)⁄ = 𝑏𝑃 + 𝑚𝑃𝑇 (3.6) 

 

donde 𝑏𝑃 y 𝑚𝑃 son constantes. Entonces, 𝑃(𝑇) 𝑃(𝑇 = 23°𝐶)⁄  puede expresar en términos de Δ𝜀 y 𝜀∞ 

como Δ𝜀(T)/ Δ𝜀(T = 23°C) y 𝜀∞(T)/ 𝜀∞(T = 23°C). Al graficar estas expresiones en función de T se 

obtienen las curvas mostradas en la Figura 3.10(a). Aprovechando la linealidad que muestran los datos, 

es posible determinar los valores correspondientes de 𝑏𝜀∞
, 𝑚𝜀∞

, 𝑏Δ𝜀, 𝑚Δ𝜀. Así, se reescribe la ecuación 

(3.6) para representar Δ𝜀 y 𝜀∞ como:  

 

𝜀∞(𝑇) = (𝑏𝜀∞
+ 𝑚𝜀∞

𝑇) ∙ 𝜀∞(𝑇 = 23°C) (3.7) 

 

Δ𝜀(𝑇) = (𝑏Δ𝜀 + 𝑚Δ𝜀𝑇) ∙ Δ𝜀(𝑇 = 23°C) (3.8) 

 

Ahora, si se sustituyen (3.7) y (3.8) en (3.1) y (3.2), se definen la permitividad compleja en función de 

la temperatura y la frecuencia como se escribe a continuación: 

 

𝜀𝑟
′ = (𝑏𝜀∞

+ 𝑚𝜀∞
𝑇) ∙ 𝜀∞(𝑇 = 23°C) +

(𝑏Δ𝜀 + 𝑚Δ𝜀𝑇) ∙ Δ𝜀(𝑇 = 23°C)

ln (10) ln(𝜔2/𝜔1)
ln |

𝜔2 + 𝑗𝜔

𝜔1 + 𝑗𝜔
| (3.9) 
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𝜀𝑟
″ = −

𝜋

2
∙

(𝑏Δ𝜀 + 𝑚Δ𝜀𝑇) ∙ Δ𝜀(𝑇 = 23°C)

ln (10) ln(𝜔2/𝜔1)
 (3.10) 

 

De hecho, una vez conocida la permitividad compleja dependiente de la temperatura, se puede lograr 

una representación de la conductancia (𝐺) y la capacitancia (𝐶) dependientes de T; así que: 

 

𝐺(𝑇) = 𝜔𝐾𝑔𝜀𝑟
″(𝑇)𝜀0 (3.11) 

 

𝐶(𝑇) = 𝐾𝑔𝜀𝑟
′ (𝑇)𝜀0 (3.12) 

 

Observar que las curvas de la Figura 3.10(b) muestran correlación entre los resultados determinados a 

partir de las ecuaciones anteriores y los datos obtenidos de 𝐺 = Re(𝛾𝑑𝑑/𝑍𝑑𝑑) y 𝐶 = Im(𝛾𝑑𝑑/𝑍𝑑𝑑)/𝜔 

al usar 𝛾𝑑𝑑 y 𝑍𝑑𝑑 experimentales a diferentes temperaturas. 

 
(a) 

 
(b) 

 
Figura 3.10 Implementación del modelo dependiente de la temperatura para G y C: (a) curvas de las regresiones para 

obtener los parámetros 𝜀∞ y 𝛥𝜀, y (b) correlación del modelo-experimento de G y C. 
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Para completar con la representación de los parámetros RLGC del circuito equivalente para el 

modo diferencial, a continuación, se describe la obtención de la resistencia (R) e inductancia (L). De 

hecho, en el contexto de circuitos impresos, es relevante considerar la variación de la resistencia 

eléctrica (R) en función de la temperatura. Esta variabilidad está intrínsecamente ligada al incremento 

observado en la resistividad del cobre (ρ) a medida que la temperatura experimenta cambios. Además, 

cuando el ancho de banda de operación supera significativamente la frecuencia de encendido del efecto 

piel en el conductor, la resistencia está primordialmente influenciada por la parte real de la impedancia 

superficial del metal. Por lo tanto, en una premisa inicial que considera superficies lisas, es posible 

expresar la resistencia de la siguiente manera [52]:  

 

𝑅𝑙𝑖𝑠𝑜 ≈ √0.5 𝜔𝜇0𝜌/𝑝 (3.13) 

 

donde 𝜇0 es la permeabilidad del vacío y 𝑝 es el perímetro del trazo de línea de material conductor por 

donde fluye la corriente. De acuerdo con la ecuación (3.13), y considerando que la resistividad exhibe 

una relación lineal con T en el rango considerado [63], [74], para una superficie lisa 𝑅𝑙𝑖𝑠𝑜 debe aumentar 

proporcionalmente a la raíz cuadrada de T. Sin embargo, la superficie rugosa del laminado en las placas 

de circuito impreso genera un aumento en las pérdidas e introduce términos no lineales en la 

representación de la atenuación en el conductor [21]. Lo anteriormente dicho se refleja que la 

resistencia muestra una dependencia con la resistividad (ρ) elevada a una potencia mayor que 0.5. La 

Figura 3.11(a), muestra la tendencia de la resistencia experimental en función de la frecuencia para 

diferentes temperaturas; estas curvas son normalizadas respecto a R(T = 23°C). En efecto, la tendencia 

constante de R para cada temperatura permite proponer una expresión para determinar la resistencia a 

diferente T al multiplicar la curva de referencia R(T = 23°C) por una constante. En la Figura 3.11(b) se 

presentan los valores de las constantes versus T, observe que reproducen una tendencia lineal lo que 

permite que (3.6) también pueda representar la resistencia y escribirla de la siguiente manera:  

 

𝑅(𝑇) = (𝑏𝑅 + 𝑚𝑅𝑇) ∙ 𝑅(𝑇 = 23°C) (3.14) 

 

De hecho, evaluando (3.14) a T = 23°C y considerando los modelos ya implementados de 𝛼𝑐 y la parte 

real de 𝑍𝑑𝑑 a una temperatura de 23°C, se puede reescribir la expresión anterior como [52]: 
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𝑅(𝑇 =  23°C) = [2𝛼𝑐Re(𝑍𝑑𝑑)]𝑇 = 23°C (3.15) 

Posteriormente, teniendo conocimiento del fenómeno del efecto piel y que está relacionado con R y 

𝐿int de tal forma que permiten definir la impedancia superficial efectiva del trazo de línea y el plano 

de tierra. La inductancia interna en función de T está representada como 𝐿int(𝑇) = R(T)/ω. Por otra 

parte, existe una inductancia externa 𝐿ext en el conductor que se debe al bucle de corriente formado 

entre los trazos de línea y los planos de tierra, además, no es dependiente de la temperatura. 𝐿ext se 

puede obtener experimentalmente del valor de convergencia en alta frecuencia de la curva de L versus 

f a 23°C. De esta manera, la expresión completa de inductancia (L) en función de la temperatura se 

puede obtener de: 

 

𝐿(𝑇) = 𝐿ext + 𝐿int(𝑇).  (3.16) 

 

 
 

(a) (b) 

 
(c) 

 
Figura 3.11 Implementación del modelo dependiente de la temperatura para R y L: (a) ajuste constante de R(T)/T(T=23°C) 

a diferentes temperaturas, (b) regresión lineal para determinar los parámetros de R y (c) correlación del modelo-experimento 

de R y L. 
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Finalmente, se hace la correlación entre modelo-experimento para R y L a diferentes temperaturas 

usando los datos obtenidos y comparándolos con los datos experimentales (𝑅 = Re(𝛾𝑑𝑑 ∙ 𝑍𝑑𝑑) y  𝐿 =

Im(𝛾𝑑𝑑 ∙ 𝑍𝑑𝑑)/𝜔), los resultados se muestran en la Figura 3.11(c). 

 

3.6 Validación en el dominio del tiempo 

Los modelos propuestos en función de la temperatura y la frecuencia permitieron reconstruir los 

parámetros-S de la interconexión considerando longitudes específicas. Estos datos en el dominio de la 

frecuencia se emplearon para obtener la respuesta en el tiempo de las interconexiones mediante 

transformadas de Fourier y su convolución con una señal deseada. Esto se logró con el uso de ADS de 

Keysight. En este sentido, se espe ifi ó   a  a ga  e 85 Ω eq ivale  e     la impe a  ia  e las líneas 

a una temperatura ambiente para conseguir el acoplamiento. Luego se aplicó un pulso de voltaje con 

un tiempo de subida y bajada de 85 ps y se obtuvo la respuesta para una línea larga y otra corta como 

se muestra en la Figura 3.12. Observar que las curvas muestran una degradación en la magnitud y 

además un retraso debido al impacto de la temperatura, este efecto también se acentúa más para 

interconexiones de mayor longitud.  

Además, se evaluó el impacto de la temperatura mediante los patrones de ojo. Con este fin, se 

alimentó la interconexión con una cadena de bits pseudo-aleatorios considerando el estándar industrial 

PRBS7 [75], con una longitud de secuencia de 127 bits, y una amplitud de la señal de 1 V. El diagrama 

de ojo construido bajo dichas consideraciones muestra una reducción significativa de la apertura 

cuantificado por el parámetro EH el cual tiene un valor de 0.76 a una temperatura de 23° y de 0.68 a 

 

Figura 3.12 Respuesta al pulso de la interconexión para dos longitudes de línea y diferentes temperaturas. 
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139°C, lo que significa que disminuye un 10.5% la apertura del ojo. Esto ocurre debido a la degradación 

de la interconexión producido por el incremento de la temperatura. Los resultados se muestran en la 

Figura 3.13 correspondientes a la línea larga.  

 

3.7 Conclusiones del capítulo 

En este capítulo, se propone un modelo dependiente de la frecuencia y la temperatura para la 

permitividad relativa de laminados dieléctricos y los elementos RLGC de líneas fabricadas en PCB. 

Con este propósito, se consideró la señalización diferencial en las interconexiones ya que permite una 

confinación de los campos eléctrico y magnético lo que garantiza que no interfiera con el calentador. 

Los parámetros-S medidos permitieron identificar y separar los efectos asociados al conductor y 

dieléctrico en la constante de propagación diferencial, para evaluar el impacto de la temperatura en la 

permitividad compleja y la impedancia característica. En este sentido, se comprueba la linealidad de 

los parámetros Δ𝜀 y 𝜀∞ con T, lo que permite proponer expresiones para la representación de la 

permitividad relativa escalable con la temperatura. Por otra parte, se identificó la dependencia de los 

parámetros RLGC con la temperatura para proponer expresiones y metodologías que permiten 

representarlos. Aprovechando la linealidad de los modelos presentados en este capítulo, es posible 

hacer una interpolar para obtener los parámetros a temperaturas que están dentro del rango de 23°C a 

139°C. 

 

 
Figura 3.13 Simulación de ADS que muestra el diagrama de ojo obtenido de la interconexión para evaluar la degradación 

de la apertura al aumentar la temperatura. 
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CAPÍTULO 4  

Películas dieléctricas en RF 
 

El transistor de efecto de campo con estructura metal-óxido-semiconductor, conocido como MOSFET 

por sus siglas en inglés, es el dispositivo fundamental en los circuitos electrónicos modernos. Su 

funcionamiento, en gran medida, está determinado por la calidad del aislamiento entre su electrodo de 

compuerta y el canal donde ocurre la conducción de la corriente [8]. Entonces, debido a que éste se 

consigue empleando películas delgadas implementadas con óxidos compatibles con la tecnología 

CMOS (i.e., MOS con dispositivos complementarios), el desarrollo de estos materiales dieléctricos y 

su estudio es de gran importancia actualmente. Más aun, con el tiempo se han fabricado transistores 

con longitudes de canal cada vez más cortas y óxidos más delgados para seguir la tendencia tecnológica 

dictada por la Ley de Moore. Sin embargo, el espesor nanométrico que han alcanzado estas películas 

dieléctricas las hace propensas a degradarse debido a los extremadamente altos campos eléctricos 

originados durante el funcionamiento normal de un transistor. En este respecto, uno de los efectos más 

notables que originan estos campos es la inyección de portadores calientes (HCI, por sus siglas en 

inglés), que a su vez favorecen la aparición de corrientes de fuga a través del óxido y afectan el 

rendimiento del dispositivo [76], [77]. De hecho, este efecto de conducción a través del óxido se puede 

asociar a diferentes mecanismos, algunos de ellos son: conducción resistiva lineal, tunelización directa 

de banda a banda, tunelización asistida por trampas, tunelización tipo Fowler-Nordheim (F-N), emisión 

termoiónica, y emisión Poole-Frenkel (P-F) [78]. Conocer el tipo de mecanismo permite caracterizar, 

analizar y reducir los efectos de fuga en la fabricación de nuevas tecnologías. 

Entonces, debido a su importancia, se han realizado diversas investigaciones para caracterizar 

los efectos de fuga en los transistores bajo diferentes condiciones de operación. Sin embargo, gran 

parte de éstas se enfocan en el análisis en corriente continua (CC) cuando el óxido en el transistor ha 

sufrido un daño crítico. No obstante, estudios muestran que un aumento en la corriente de fuga (IG) a 

través del óxido degrada gradualmente el funcionamiento del transistor [79]. En este sentido, se han 

propuesto modelos eléctricos para la representación del efecto de conductividad en el óxido, los cuales 

incluyen elementos puramente resistivos [80], [81], [82].  

Algunas alternativas para evaluar el impacto de la degradación gradual del rendimiento de los 
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transistores debida a que el óxido se deteriora con el tiempo se basan en el análisis de sus impedancias 

de entrada y de salida. Esto se debe a que la degradación por HCI no solo afecta la resistencia de entrada 

sino además ejerce influencia sobre las propiedades de la región del canal, y el cambio en estas 

propiedades se refleja en una variación de impedancia de entrada y salida. De hecho, a partir de 

mediciones de parámetros-S es posible estudiar este efecto, así como se describe en este capítulo. Esto 

además presenta la ventaja de proveer información sobre los efectos asociados con esta degradación 

en el rango de las microondas. Específicamente, en esta parte final del proyecto de doctorado se evalúa 

el impacto de la degradación HCI en los parámetros de pequeña señal del transistor asociados con 

variaciones en las características del óxido de compuerta y la región del canal. En este sentido, se 

propone un modelo eléctrico para representar las impedancias de entrada y salida de un MOSFET 

fabricado en tecnología de silicio sobre aislante (SOI, por sus siglas en inglés). La propuesta incluye 

análisis que involucran mediciones de CC y parámetros-S para diferentes condiciones de polarización, 

lo que permite identificar el cambio de la resistencia de entrada del dispositivo con el incremento 

indeseado de la corriente de fuga, monitoreada a través de la compuerta (IG). Adicionalmente, se 

determina el cambio de la conductividad en el canal por la degradación de la movilidad para evaluar el 

impacto en la impedancia de salida del dispositivo. Finalmente, para complementar la caracterización 

de los materiales dieléctricos, por primera vez se cuantifica el impacto de HCI en las propiedades 

dieléctricas del óxido como lo es en la tangente de pérdidas a partir de datos obtenidos de mediciones 

en radiofrecuencia. 

 

4.1 Descripción de dispositivos analizados 

Para estudiar los efectos de conducción que pueden originarse en el óxido de compuerta, se utilizaron 

transistores SOI-MOSFET tipo N con longitud de canal de 40 nm parcialmente agotados (PD), 

proporcionados por la compañía Global Foundries a través de un convenio de colaboración con el 

INAOE. El óxido de compuerta está fabricado de oxinitruro de silicio (SiON) con un espesor tox = 1.18 

nm. Además, con el fin de mitigar el impacto de la resistencia en el electrodo de la compuerta bajo 

operación de microondas, se implementó un diseño de múltiples dedos con doble contacto, tal como se 

ilustra en la Figura 4.1(a). En este sentido, se tienen 100 dispositivos conectados en paralelo que 

permiten obtener un ancho total W = 100 μm.  Por otro lado, para poder tener acceso a los dispositivos 

a través de las puntas de medición para RF, están embebidos entre dos arreglos de almohadillas de 
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tierra-señal-tierra (GSG, por sus siglas en inglés). Dichos arreglos son compatibles con micropuntas 

de RF con separación entre agujas de 100 μm   m  se m es  a e  la Fig  a 4.1(b). La disposición de 

estas almohadillas permite la medición en el rango de las microondas y considera que los puertos de 

entrada y salida son la compuerta y el drenaje, respectivamente; mientras que la referencia ubicada en 

los externos corresponde al terminal de fuente. Además, la oblea semiconductora contiene estructuras 

basadas en cortos y abiertos que son útiles para realizar el procedimiento de desincrustación de dos 

pasos para remover el efecto de las almohadillas y obtener los datos experimentales puramente del 

transistor. 

 

4.2 Mediciones 

Con respecto a las mediciones realizadas, inicialmente se hizo una prueba en estado de no conducción 

(NC) usando el analizador de dispositivos semiconductores (SDA, por sus siglas en inglés) para medir 

curvas ID  – VD del transistor. Esta prueba consiste en fijar los voltajes aplicados en la compuerta y la 

fuente en cero voltios mientras que el voltaje en el drenaje aumenta gradualmente hasta romper el 

dispositivo. Esto se consigue configurando al dispositivo como se muestra en el diagrama esquemático 

de la Figura 4.2(a). Esta prueba se realizó para cuatro dispositivos diferentes. La Figura 4.2(b) muestra 

las curvas que permiten observar los voltajes de rompimiento para cada uno, que están comprendidos 

en el rango entre 2.75 V y 2.81 V, resumidos en la Fig. 4.3. 

Para realizar las pruebas, la Figura 4.4(a) muestra la descripción de la conexión del VNA y el 

  
(a) 

 

(b) 

Figura 4.1 Dispositivo bajo prueba: (a) representación simplificada del patrón geométrico, que muestra la conexión de la 

compuerta, y (b) foto capturada desde una cámara del dispositivo mientras se mide. 
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SDA a través de la T de polarización, estos equipos fueron previamente calibrados para eliminar los 

efectos debido a los errores sistemáticos introducidos por cables, conectores y otras transiciones 

 

 
(a) (b) 

 

Figura 4.2 Descripción de la prueba para determinar el voltaje de rompimiento del dispositivo: (a) configuración de las 

terminales del dispositivo para realizar la prueba de rompimiento, y (b) curva que muestra el voltaje VD de rompimiento 

para cuatro dispositivos diferentes. 
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Figura 4.3 Voltaje de estrés definido 100 mV por debajo del voltaje mínimo de rompimiento. 

 

2.50

2.60

2.70

2.80

2.90

0 1 2 3 4

voltaje de estrés (Vestrés = 2.65 V) 

V
D

ro
m

p
im

ie
n

to
(V

) 

#dispositivo



74 

 

eléctricas y para establecer la impedancia de referencia de los parámetros-S en 50 Ω. Se especificó un 

rango de frecuencia de 100 MHz hasta 30 GHz en el VNA y se hizo la calibración usando un algoritmo 

línea-reflector-carga acoplada (LRM, por sus siglas en inglés) empleando un sustrato de calibración 

estándar compatible con las puntas de prueba. 

Respecto a la medición de las estructuras de prueba, el diagrama de la Figura 4.4(b) describe el 

proceso de la medición. Se parte de transistores frescos, es decir que no se han medido anteriormente, 

y se miden los parámetros-S con el VNA y las curvas IG  – VGS con el SDA. Después, se degrada el 

dispositivo aplicando un voltaje de estrés de Vestrés = 2.65 V. Este valor de voltaje se define 100 mV 

con respecto al valor mínimo de rompimiento, como indica la Figura 4.3; esto se determinó 

considerando que si se definiera un valor superior de voltaje el dispositivo se rompería mientras se 

realiza la prueba de estrés.  

Continuando con la descripción de las pruebas, el dispositivo se somete a estrés durante 

diferentes periodos de tiempo. Así, después de cada uno de estos periodos se miden los parámetros-S 

y las curvas en CC, lo que permite observar la degradación que ha sufrido el dispositivo en función del 

tiempo. En este respecto, los tiempos considerados son: 100, 500, 1300, 2600 y 9600 segundos. En 

cuanto a la polarización en CC para medir los parámetros-S, se consideró la condición "FET en frío" 

(es decir, VDS = 0 V y VGS > VT) para valores de VGS desde 0.4 V hasta 1.5 V. Esto permite evaluar el 

impacto de la degradación directamente de las impedancias de los puertos de entrada y salida; la ventaja 

de esta condición es que el al ser cero el voltaje de drenaje, se puede despreciar el efecto de la ganancia 

y por lo tanto los circuitos equivalentes de pequeña señal son más simples para representar las 

impedancias Zin y Zout [83]. De manera complementaria, después de cada una de las mediciones de 

parámetros-S también se midieron las curvas de CC aplicando un barrido de voltaje en la compuerta 

de 0 V <VGS < 1.5 V, mientras VDS = 0 V. 

 

4.3 Análisis 

En la Figura 4.5, se muestra una representación del impacto de la degradación en el transistor, donde 

un alto voltaje en el drenaje produce un campo eléctrico longitudinal e induce corrientes que degradan 

el rendimiento del dispositivo al crearse estados de interfaz en el óxido de compuerta y reducir la 

movilidad en la región del canal. Aunque la degradación del óxido ocurre para diferentes estados de 

polarización, una alternativa para evaluar el impacto de la conductividad y el cambio en las 
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características dieléctricas es aplicando un voltaje de estrés en el drenaje durante un tiempo 

determinado, mientras la compuerta y la fuente están a tierra. Este modo de operación es llamado estado 

de no conducción [76], [84]. Debido a la importancia de los dispositivos de alta velocidad, en este 

trabajo se analiza el impacto de la degradación en la resistencia de entrada y salida del transistor en el 

rango de microondas, así como el cambio en las propiedades dieléctricas y se propone un modelo de 

circuito equivalente que permite la representación de estas características en RF. 

 

4.3.1 Resistencia de entrada  

En la evaluación del impacto de la degradación de la resistencia del puerto de entrada, primero es 

importante analizar su impedancia. En configuración de fuente común, la impedancia de entrada (Zin) 

del transistor puede analizarse considerando la ruta de compuerta a fuente cuando la terminal de drenaje 

está en circuito abierto. Así, para un MOSFET de canal corto operando en inversión fuerte, Zin se puede 

representar aproximadamente por la conexión en serie de la resistencia de compuerta (Rg), la resistencia 

de la fuente (Rs) y la impedancia de la capacitancia de la compuerta (Cgg). Matemáticamente, la 

impedancia de entrada se expresa a partir de la siguiente ecuación: 

 

𝑍in =  𝑍11 = 𝑅𝑔 − 𝑗
1

𝜔𝐶𝑔𝑔
+ 𝑅𝑠 

(4.1) 

 

 

Figura 4.5 Representación del impacto de la degradación HCI en estado de no conducción que genera la degradación del 

óxido y la reducción de la movilidad en la región del canal. 
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donde ω es la frecuencia angular, Z11 se extrae del conjunto de parámetros Z, y j2 = -1. Es importante 

mencionar que, para el caso de transistores de canal muy corto, la resistencia del canal (Rch) no tiene 

un impacto significativo en la impedancia de entrada y por lo tanto se desprecia en este análisis. 

Entonces, una aproximación para la resistencia de entrada es: 

 

𝑅in = Re(𝑍11) = 𝑅𝑔 + 𝑅𝑠 (4.2) 

  

Considerar que en este caso se está suponiendo que no hay pérdidas en el capacitor de compuerta y 

entonces Rin es constante en función de la frecuencia, como se ilustra conceptualmente en la Figura 

4.6. Sin embargo, esto no ocurre realmente incluso con dispositivos completamente nuevos, ya que el 

óxido presenta características conductivas que dan paso a una corriente a través de la compuerta (IG). 

Este efecto se puede representar circuitalmente a partir de una resistencia Rox conectada en paralelo 

con Cgg como se observa en la Figura 4.6. A partir de este circuito, se incluye un nuevo término en la 

ecuación (4.2), que resulta en: 

 

𝑅in = 𝑅𝑔 +
𝑅𝑜𝑥

1 + (𝜔𝑅𝑜𝑥𝐶𝑔𝑔)2
+ 𝑅𝑠 

(4.3) 

 

Como se puede apreciar en la ecuación (4.3), el término adicional es dependiente de la frecuencia y 

está asociado a las pérdidas a través del óxido. Adicionalmente, note en (4.3) que una corriente 

despreciable de compuerta implicaría que la resistencia asociada con fugas a través del óxido es muy 

grande (es decir, Rox → ∞ ; por lo tanto, Rin sería constante con la frecuencia. No obstante, un 

 

Figura 4.6 Circuito equivalente de la impedancia de entrada de un transistor en configuración de modo común y fuerte 

inversión, y representación del impacto de la degradación de la resistencia de entrada en función de la frecuencia. 
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incremento en IG produce que Rox sea reducida hasta un valor que afecte Rin de manera dependiente de 

la frecuencia, como se observa en la Figura 4.6. Por esta razón, ya que el impacto de la degradación 

gradual debido a los efectos de HCI hace que 𝑅𝑜𝑥 disminuya, es necesario considerarla en el rango de 

las microondas. 

 

4.3.2 Resistencia de salida 

La degradación por portadores calientes también tiene un impacto en la impedancia de salida del 

transistor. Para llevar a cabo el análisis correspondiente, puede considerarse también la configuración 

de fuente común, y la condición de operación en fuerte inversión con el voltaje de drenaje igual a cero. 

En este caso, la impedancia de salida Zout se puede obtener del circuito de la Figura 4.7 como: 

 

𝑍out =  𝑍22 = 𝑅𝑑 + 𝑗
𝑅𝑐ℎ

𝑗 − 𝜔𝑅𝑐ℎ𝐶𝑥
+ 𝑅𝑠 

(4.4) 

 

donde Rd es la resistencia de drenaje, y Cx es la capacitancia intrínseca efectiva cuando el puerto de 

entrada está en condiciones de circuito abierto [85]. De la parte real en ecuación (4.4), se puede obtener 

la resistencia del puerto de salida 𝑅𝑜𝑢𝑡. De hecho, considerando bajas frecuencias, la resistencia 𝑅out 

se puede escribir de la forma:  

 

𝑅out|LF = Re(𝑍22)|LF ≈ 𝑅𝑑 + 𝑅𝑐ℎ + 𝑅𝑠 (4.5) 

 

donde la resistencia del canal se define de la siguiente manera [86]: 

 

𝑅𝑐ℎ =
𝐿𝑒𝑓𝑓

𝜇𝑒𝑓𝑓𝐶𝑔𝑔𝑊𝑒𝑓𝑓(𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑡)
 

(4.6) 

 
De (4.6), 𝐿𝑒𝑓𝑓 y 𝑊𝑒𝑓𝑓 corresponden respectivamente a la longitud y ancho efectivos del canal, mientras 

que 𝜇𝑒𝑓𝑓 es la movilidad efectiva de los portadores de carga en la región del canal. Entonces, cuando 

ocurre HCI, la movilidad 𝜇𝑒𝑓𝑓 se reduce por los mecanismos de dispersión originados después de la 

degradación; esto provoca un aumento en 𝑅𝑐ℎ. De acuerdo con el diagrama de Smith de la Figura 4.7, 

se puede notar que cuando la magnitud de 𝑅𝑐ℎ aumenta, los puntos de inicio (i.e., bajas frecuencias) de 
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las curvas asociadas con S22 se desplazan hacia la izquierda en el eje real. Este cambio en los puntos 

de inicio indica que se ha modificado la impedancia de salida del dispositivo. 

 

4.4 Corrientes de transporte de carga (Gox) 

Anteriormente, se ha mencionado que un material dieléctrico degradado puede tener características 

debidos a efectos de polarización y a corrientes de conducción. Esta sección se enfoca al análisis de las 

características conductoras del óxido de compuerta del transistor; es decir, cuando existe transporte de 

carga. Como resultado, se formuló una metodología para la extracción de los parámetros.  

En primer lugar, partiendo del hecho de que el transistor se encuentra polarizado en la condición 

FET en frío, se emplea el circuito equivalente simplificado para el transistor PD-SOI-MOSFET (ver 

Figura 4.8. Observar que este circuito está conformado por diferentes resistencias entre las difusiones 

drenaje (𝑅𝑑) y fuente (𝑅𝑠), la compuerta (𝑅𝑔) y el canal (𝑅𝑐ℎ), además de las capacitancias drenaje-

fuente (𝐶𝑑𝑠), compuerta-fuente (𝐶𝑔𝑠) y compuerta-drenaje (𝐶𝑔𝑑). De la medición de los parámetros-

S, es posible determinar los valores para los elementos anteriores usando técnicas convencionales de 

extracción de parámetros [87]. Estas técnicas son válidas en altas frecuencias, donde el efecto de la 

corriente de conducción en el óxido es insignificante. De hecho, a frecuencias mayores de 1 GHz, para 

 

Figura 4.7 Circuito equivalente de la impedancia de salida del transistor en configuración de modo común y fuerte inversión, 

y bosquejo del diagrama Smith que muestra el cambio en la resistencia de canal al aumentar el tiempo de degradación.  
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tecnologías SOI actuales, el término 𝑅𝑜𝑥/[1+(𝜔𝑅𝑜𝑥𝐶𝑔𝑔)2] en (4.3) es despreciable; por lo tanto, los 

elementos Rgs_ox y Rgd_ox (donde Rox = Rgs_ox || Rgd_ox) se pueden omitir sin afectar significativamente la 

extracción de los demás parámetros. Esto se puede comprobar en la Figura 4.9, donde el diagrama de 

Smith muestra que los parámetros-S obtenidos de la simulación del circuito equivalente se 

correlacionan con precisión con los datos experimentales tanto para el dispositivo fresco como después 

de haberse degradado durante 9600 segundos. Es importante mencionar que en altas frecuencias el 

impacto de la degradación NC-HCI se acentúa en la impedancia de salida, especialmente en el cambio 

de la resistencia 𝑅𝑐ℎ. En la Figura 4.9 se muestra que los datos correspondientes al parámetro S22 para 

el dispositivo fresco en fuerte inversión se ubican cerca de los 5 Ω, mientras que después de un estrés 

eléctrico de 9600 s, la resistencia de canal S22 sube a 8 Ω. También es importante notar que el 

 

Figura 4.8 Circuito equivalente del transistor operando en condición FET en frío (VDS = 0 V y VGS > VT). 
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Figura 4.9 Parámetros-S de dos puertos medidos de un transistor en condición FET en frío vistos en la carta Smith 

considerando el dispositivo fresco y desgrado después de 9600 s. 
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acoplamiento parásito, que se cuantifica a través del parámetro S12, que es igual a S21 cuando la tensión 

entre drenaje y fuente (VDS) es igual a 0 V, también experimenta un aumento. En contraste, las curvas 

S11, que representan las reflexiones en el puerto de entrada del dispositivo, apenas muestran cambios 

notables antes aun después del estrés. Esto ocurre porque una parte de la resistencia del canal (𝑅𝑐ℎ) se 

percibe en el puerto de entrada, lo que tiene un impacto mínimo en las curvas S11. 

Continuando con la extracción de los parámetros, para frecuencias por debajo de 1 GHz, es 

necesario considerar el impacto de la resistencia del óxido. En la Figura 4.8, ésta se representa mediante 

el paralelo de Rgs_ox y Rgd_ox y se requieren mediciones adicionales para determinarlas. Por ejemplo, a 

partir de las curvas IG - VGS medidas en CC para el dispositivo fresco y para cada tiempo de degradación. 

Entonces, empleando la siguiente ecuación se obtienen los valores correspondientes a la resistencia 

total equivalente del óxido: 

 

𝑅𝑜𝑥 =  
𝑉𝐺𝑆

𝐼𝐺
.  (4.7) 

 

La Figura 4.10(a) muestra los datos experimentales medidos de IG versus VGS para los diferentes 

tiempos de degradación los cuales presentan una tendencia predicha por el modelo de Pool-Frenkel. Es 

decir, que el mecanismo dominante de degradación del óxido es el transporte asistido por trampas para 

el barrido de voltaje considerado. Por otra parte, en la Figura 4.10(b) se pueden apreciar los valores de 

𝑅𝑜𝑥 calculados de la ecuación (4.7) para diferentes voltajes de VGS. De las curvas anteriores, el valor 

correspondiente de 𝑅𝑜𝑥 para diferentes voltajes de compuerta y tiempos de degradación, se puede 

  

(a) (b) 

Figura 4.10 Curvas para el cálculo Rox de mediciones en CC para diferentes tiempos de degradación: (a) IG - VGS, y (b) Rox 

calculada de (4.7). Además, correlación con el modelo de Pool-Frenkel y los datos experimentales. 
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incluir en el circuito equivalente de la Figura 4.8 donde 𝑅𝑔𝑠_𝑜𝑥 = 𝑅𝑔𝑑_𝑜𝑥 = 2𝑅𝑜𝑥. Se considera que el 

efecto de 𝑅𝑜𝑥 es distribuido uniformemente entre la región de compuerta-drenaje y compuerta-fuente, 

esto es válido debido a que el transistor está operando en la región lineal donde Cgs ≈ Cds, esto se 

verificó a partir de las capacitancias previamente extraídas de los parámetros-S experimentales. 

 

En la Figura 4.11 se puede observar la impedancia de entrada para el dispositivo en condición de fresco 

y para diferentes tiempos de degradación obtenida de los datos experimentales y comparada con 

simulaciones del circuito equivalente. Es posible notar que si se ignora el efecto de 𝑅𝑜𝑥, 

incorrectamente se obtiene una respuesta constante en función de la frecuencia que se asocia a las 

resistencias de compuerta y fuente. No obstante, tanto para el dispositivo fresco como después de la 

degradación existe una ruta de corriente a través del óxido que se acentúa con el tiempo de estrés e 

introduce un componente resistivo en la resistencia de entrada. Este efecto origina que Re(Z11) aumente 

a bajas frecuencias. Además, este efecto resistivo también es dependiente del voltaje de compuerta, 

como se puede apreciar en la Figura 4.12(a), donde para un tiempo de degradación de 9600 s, Re(Z11) 

aumenta con respecto al voltaje de compuerta VGS. Por otra parte, los demás parámetros del circuito 

equivalente no muestran un cambio significativo con el tiempo de degradación del transistor como se 

 

Figura 4.11 Correlación entre modelo-experimento de Re(Z11) para el transistor fresco y considerando tres degradaciones 

para un voltaje VGS = 0.75 V.   
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puede ver en la Figura 4.12(b) y Figura 4.12(c). 

 

4.5 Polarización del dieléctrico (𝜺𝒓
′ , tanδ) 

De los análisis experimentales llevados a cabo en este trabajo, se ha observado que la degradación de 

las características del óxido de compuerta no sólo tiene que ver con la aparición de corrientes de 

transporte de carga, sino que adicionalmente existe un impacto en las características dieléctricas del 

óxido, que está relacionada con su permitividad. Por esta razón, se propone el circuito equivalente 

simplificado que se muestra en la Figura 4.13(a), que representa al transistor en la condición de FET 

en frío después de remover las resistencias 𝑅𝑑, 𝑅𝑠 y 𝑅𝑔.  Se ha estudiado que el efecto de la degradación 

en el óxido puede ser representado por la admitancia  𝑌𝑔𝑥, en la Figura 4.13(a); ésta tiene asociada los 

elementos 𝐺𝑔𝑥_𝑙𝑒𝑎𝑘 que corresponde al efecto de corrientes de fuga, 𝐺𝑔𝑥 a las corrientes de polarización 

 

(a) 

  
(b) (c) 

Figura 4.12 Respuesta de la Re(Z11) y las capacitancias del circuito equivalente al aumentar el voltaje VGS. (a) Re(Z11) para 

diferentes VGS y tstrés = 9600 s, (b) Cgg extraída de pequeña señal y (c) Cds extraída de pequeña señal. 
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de los dipolos del dieléctrico, y 𝐶𝑔𝑥 a la capacitancia del óxido de compuerta, como se muestra en la 

Figura 4.13(b). De forma matemática, lo anteriormente dicho se puede escribir como: 

 

 𝑌𝑔𝑥 = 𝐺𝑔𝑥_𝑙𝑒𝑎𝑘 + 𝐺𝑔𝑥 + 𝑗𝜔𝐶𝑔𝑥 (4.8) 

 

donde el valor correspondiente de 𝐺𝑔𝑥_𝑙𝑒𝑎𝑘 se puede determinar a bajas frecuencias de los parámetros-

S experimentales convertidos a parámetros Z al remover el efecto de las resistencias 𝑅𝑑, 𝑅𝑠 y 𝑅𝑔; esto 

se muestra en la Figura 4.14. Por otra parte, la capacitancia 𝐶𝑔𝑥 se calcula de métodos convencionales 

descritos en [87], para luego determinar la admitancia 𝐺𝑔𝑥, que está asociada a los efectos de 

polarización a partir de la siguiente ecuación [25]: 

 

 

 

(a) (b) 

Figura 4.13 Circuito equivalente representativo del transistor y el óxido en condición de FET en frío, (a) circuito propuesto 

del transistor removiendo las resistencias de  𝑅𝑑, 𝑅𝑠 y 𝑅𝑔,y (b) circuito equivalente de la admitancia Ygx que incluye el 

efecto de la corriente de fuga y las características dieléctricas. 
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Figura 4.14 Curva mostrando la extracción de 𝐺𝑔𝑥_𝑙𝑒𝑎𝑘 a bajas frecuencias, y la correlación entre el modelo y los datos 

experimentales de Re(1/Z11) para un VGS = 0.6 V. 
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𝐺𝑔𝑥 = 𝜔𝐶𝑔𝑥tan𝛿 (4.9) 

donde tan𝛿 para el transistor fresco es aproximadamente 0.003 (correspondiente al oxido de 

compuerta). Entonces, la conductancia en  𝑌𝑔𝑥 queda definida como:  

 

𝐺 = 𝐺𝑔𝑥_𝑙𝑒𝑎𝑘 + 𝜔𝐶𝑔𝑥tan𝛿. (4.10) 

 

En la Figura 4.15 se observa la parte real de la impedancia de entrada Re(Z11) obtenida de mediciones 

y de simulaciones para el transistor fresco y degradado 9600s con un voltaje de polarización VGS = 0.6 

V. Aquí se aprecia que para el transistor fresco y degradado en la Figura 4.15(a) y Figura 4.15(b), los 

datos obtenidos de la simulación (línea continua de la figura) del circuito equivalente mostrado la 

Figura 4.13(a) corresponde con los datos obtenidos de la medición (círculos de la figura). De hecho, 

en las figuras se hace énfasis en bajas frecuencias ya que es donde se acentúa el efecto de la corriente 

de fuga. Esta correlación es posible al encontrar un valor de tan𝛿 en la ecuación (4.10) que permite el 

ajuste de los datos hasta una frecuencia de 30 GHz. Además, en la Figura 4.15 también se muestran los 

resultados de la simulación considerando independientemente los términos de la ecuación (4.10); es 

decir; si en el circuito equivalente de pequeña señal solo modela el término 𝐺𝑔𝑥_𝑙𝑒𝑎𝑘 el resultado de 

Re(Z11) obtenido de la simulación es la curva roja punteada. Por otra parte, la curva azul punteada 

corresponde al incluir únicamente el término  𝜔𝐶𝑔𝑥tan𝛿. De hecho, esto permite identificar que ambos 

términos son acentuados en bajas frecuencias, y que despreciar el efecto de fuga produce un mayor 

cambio en la impedancia. 

Adicionalmente, se realiza una comparación de la conductancia generada por las corrientes de 

 

Figura 4.15 Correlación modelo-experimento de Re(Z11), además comparación con las curvas cuando se considera solo el 

efecto 𝐺𝑔𝑥_𝑙𝑒𝑎𝑘 o 𝐺𝑔𝑥 independientemente. 
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fuga y por corrientes de polarización como se muestra en la Figura 4.16. Observar que el efecto de 

pérdida en el dieléctrico 𝜔𝐶𝑔𝑥tan𝛿 en la ecuación (4.10) es dependiente de la frecuencia, mientras que 

el efecto de fuga (𝐺𝑔𝑥_𝑙𝑒𝑎𝑘) es constante, esto se evidencia en la Figura 4.16. Además, en esta figura 

también se compara el cambio de la conductancia para el transistor fresco y degradado en función de 

la frecuencia para voltajes de polarización igual a 0.6 V y 1.5 V. Observar que el aumento en tan𝛿 

producido por la degradación se refleja en una pendiente más pronunciada, al igual que el aumento en 

la conductancia debido a las corrientes de fuga. Finalmente, en la Figura 4.17 se comprueba el 

incremento de la tangente de pérdidas con respecto al tiempo de estrés del dispositivo mostrando 

efectivamente el impacto de la degradación en las características dieléctricas de los óxidos de película 

delgada. Estos resultados permiten concluir con los objetivos de la tesis al evaluar materiales 

dieléctricos donde si ocurren pérdidas por conducción. 

 

Figura 4.16 Curvas de la conductancia del óxido para el dispositivo fresco y testrés = 9600 s mostrando la variación de G con 

la frecuencia y la frecuencia de cruce donde las pérdidas del dieléctrico son iguales a las pérdidas por corriente de fuga. 
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 Figura 4.17 Curva de 𝑡𝑎𝑛𝛿 que muestra el cambio al aumentar el tiempo de estrés del dispositivo. 
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4.6 Conclusiones 

Como parte final del proyecto de doctorado se ha extendido la aplicación de técnicas experimentales 

de microondas al estudio de las propiedades de dieléctricos desarrollados con nanotecnología debido a 

su espesor. En este caso, a diferencia de las estructuras macroscópicas antes estudiadas en esta tesis, se 

hacen notables los fenómenos de conducción eléctrica, por lo que su identificación es relevante cuando 

los materiales tienen fines prácticos; por ejemplo, en la construcción de dispositivos semiconductores.  

Entonces, debido a su relevancia en la electrónica moderna, el estudio de las propiedades dieléctricas 

de estos materiales fue realizado en el contexto de la operación de MOSFETs avanzados. Se describió 

el origen de la degradación de las películas que forman el aislante de compuerta, verificando 

experimentalmente las implicaciones correspondientes en el rendimiento del dispositivo. En este 

respecto, se emplearon mediciones de parámetros-S bajo la condición de pequeña señal y cuando los 

MOSFETs no presentan amplificación, lo que permitió simplificar el análisis y proponer nuevos 

modelos para representar las características de entrada y salida del dispositivo. 
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CAPITULO 5  

 

Conclusiones generales 

 

El incremento exponencial de la velocidad de cómputo derivado colateralmente de la Ley de Moore ha 

tenido como consecuencia la ampliación de las condiciones de operación de los circuitos y sistemas 

electrónicos a algunas no vistas anteriormente. Por ejemplo, el amplio ancho de banda de las 

interconexiones entre dispositivos se encuentra dentro del rango de frecuencias de decenas de 

gigahertz. Entre las implicaciones de este hecho se cuenta que las ondas electromagnéticas interactúan 

con los materiales constituyentes de maneras que deben considerarse en las etapas de diseño. De otra 

manera, se corre el riesgo de sobreestimar las capacidades de los circuitos y no alcanzar el rendimiento 

esperado al llevar a cabo la implementación práctica correspondiente. 

 Uno de los efectos más importantes a considerar al trabajar con señales de microondas es el que 

se asocia con las pérdidas y retraso sufridos por las señales debido a la interacción con el material 

dieléctrico. Esto es relevante incluso en materiales de baja pérdida y específicamente diseñados para 

aplicaciones de alta frecuencia, como aquellos utilizados en la tecnología de empaquetados y PCBs. 

Por esta razón, en este proyecto de doctorado se llevó a cabo un análisis exhaustivo, sustentado 

físicamente y validado experimentalmente de las propiedades dieléctricas de materiales utilizados tanto 

en tecnología de PCB como en la implementación de MOSFETs de microondas. 

Específicamente, se analizaron los dos principales efectos de pérdida en materiales dieléctricos 

empleados en dispositivos y circuitos de microondas. El primero de éstos es el producido por corrientes 

de polarización inducidas por los campos eléctricos variantes en el tiempo, y el otro debido a las 

corrientes de carga libre. Así, este proyecto de tesis contribuye al estado del arte al realizar una 

caracterización de los efectos de pérdida en PCBs y óxidos de compuerta de los transistores de escalas 

nanométricas. En este sentido, el propósito fue desarrollar metodologías de modelado para la 

extracción de la permitividad y tangente de pérdidas a partir de prototipos para pruebas eléctricas 

basadas en estructuras de líneas de transmisión. De hecho, fue posible extender la aplicación de estos 

modelos para representar el impacto del aumento de la temperatura en el rendimiento de 

interconexiones implementadas en tecnología de PCB.  
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Por otra parte, hay que tomar en cuenta que cualquier material que pueda ser considerado como 

dominantemente dieléctrico presentará también en alguna medida características de conductor. En este 

respecto, ya que en términos prácticos los materiales en PCB no permiten observar experimentalmente 

esta falta de idealidad en particular, se llevó a cabo un análisis adicional en estructuras en las que esto 

sí fuera posible. Las estructuras seleccionadas para realizar este trabajo complementario fueron las 

películas delgadas utilizadas en la implementación de MOSFETs nanométricos. Esto resultó en una 

propuesta para analizar por primera vez en el rango de las microondas la degradación del óxido de 

compuerta de un SOI-MOSFET debida a estrés eléctrico. Derivado del análisis correspondiente, se 

obtuvo un modelo de circuito equivalente para para representar el efecto de conducción y de 

polarización en el óxido. 

En resumen, en este proyecto se han propuesto no sólo modelos mejorados para representar 

dieléctricos empleados en la construcción de dispositivos e interconexiones de microondas, sino 

adicionalmente las metodologías para llevar a cabo la extracción de los parámetros correspondientes. 

Estos modelos han sido validados en el rango de las microondas y su aplicación se ha extendido a 

representaciones de la respuesta de interconexiones a distintas temperaturas, para el caso de PCBs, y 

para dieléctricos extremadamente delgados donde ocurre corriente de transporte de carga para el caso 

de transistores nanométricos. En las siguientes secciones se presentan conclusiones adicionales para 

cada uno de los temas abordados. 

 

5.1 Caracterización y modelado de las propiedades 

dieléctricas en PCB 

En este trabajo de tesis se presenta una caracterización de las propiedades de los materiales dieléctricos, 

y se proponen metodologías de modelado para representar la permitividad y la tangente de pérdidas tal 

como se describe en los Capítulos 2 y 3; esto fue posible a partir de la medición de parámetros-S en el 

rango de las microondas. En este sentido, la determinación de la constante de propagación fue 

fundamental para el desarrollo del proyecto ya que brinda información sobre la atenuación y el retardo 

de las señales que se propagan longitudinalmente a través de las interconexiones. A partir de esta, se 

identificaron y separaron los efectos asociados al conductor y al dieléctrico los cuales son esenciales 

para extraer de manera correcta las propiedades dieléctricas. En este trabajo se proponen dos métodos 

de extracción para la permitividad y la tangente de pérdidas, el primero considera líneas de diferentes 
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anchos mientras el segundo líneas de un ancho fijo. En el Capítulo 2, después de un análisis de las 

contribuciones de las pérdidas del conductor y dieléctrico relacionadas con la atenuación, se llegó a la 

conclusión de que, en el caso de una línea de transmisión con un ancho infinito, las pérdidas del 

dieléctrico son dominantes sobre las pérdidas del conductor, lo que permite desestimar estas últimas 

para proponer regresiones lineales basados en el ancho de las líneas para la extracción de la atenuación 

y la permitividad. Alternativamente, un segundo método propuesto considera mediciones de 

parámetros-S de una línea de un único ancho y mediciones a un valor especifico de frecuencia de la 

permitividad relativa y la tangente de pérdidas del laminado dieléctrico. Ambos métodos 

implementados permitieron obtener con precisión las propiedades del dieléctrico en un rango de 

frecuencia de hasta 30 GHz. 

Los métodos propuestos en el Capítulo 2, permitieron evaluar el impacto del aumento de la 

temperatura en los laminados de PCB como se describe en el Capítulo 3, lo que permitió el desarrollo 

de modelos dependientes de la temperatura y la frecuencia para la permitividad y los elementos RLGC 

del circuito equivalente de la línea. Por otra parte, se observó que la temperatura degrada las 

propiedades de los materiales afectando la propagación de las ondas electromagnéticas a través de las 

líneas. Esto se verificó a partir del análisis en el dominio del tiempo donde, a partir del diagrama de 

ojo se observó una disminución de la apertura ojo a medida que la temperatura aumentaba.  

 

5.2 Caracterización de propiedades dieléctricas en 

películas delgadas  
 

En el capítulo 4, se demostró que las películas dieléctricas delgadas presentan propiedades de 

conducción debido a corrientes de fuga y a corrientes de polarización. Por ejemplo, en materiales como 

los óxidos de compuerta en los transistores, se observó que existen corrientes de fuga en los dispositivos 

frescos y aún después de haber sido experimentado campos eléctricos de gran intensidad. Por otra parte, 

para el estudio de los efectos de conducción fue fundamental tener conocimientos de las propiedades 

de los dieléctricos, los transistores y los mecanismos de degradación. Además, se comprobó que a 

partir de mediciones en CC de la corriente de compuerta y de los parámetros-S, es posible cuantificar 

el impacto de HCI en el óxido. Lo que permitió finalmente proponer un modelo de circuito equivalente 

para representar el efecto de pérdida debido a corrientes de fuga. Adicionalmente, se comprobó que las 

mediciones de los transistores en condición de FET en frío presentan ventajas al despreciar los efectos 
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de ganancia, esto es de gran utilidad ya que facilita la extracción de los parámetros y permite representar 

modelos de una manera más simple. Esto permitió por primera vez la identificación del cambio de la 

tangente de perdidas asociada a las corrientes de polarización la cual se advierte que aumenta con la 

degradación. 

  

 

5.3 Investigación a futuro 

Los materiales dieléctricos son ampliamente usados en el desarrollo y fabricación de diversos 

dispositivos en electrónica. De hecho, se ha estudiado que las propiedades dieléctricas como la 

permitividad y la tangente de pérdidas son de valores cada vez más pequeños para permitir un 

funcionamiento más eficiente de los dispositivos. Además, debido al aumento en la frecuencia de 

operación se acentúan efectos desconocidos que deben ser considerados y modelados para la extracción 

de los parámetros. Por lo tanto, es importante desarrollar nuevos métodos de extracción de las 

propiedades dieléctricas que abarque frecuencias de operación mucho más altas a las reportadas en este 

trabajo, así como estudiar y modelar efectos de orden superior; esto permitirá el desarrollo de nuevos 

materiales con aplicación en muy altas frecuencias.  

Por otra parte, como investigación a futuro, resulta conveniente continuar el estudio de los 

efectos de conducción en películas delgadas. En este sentido, en este trabajo de tesis se analizó el efecto 

de HCI al estresar el transistor por el drenaje. Sin embargo, sería adecuado caracterizar el efecto de 

conducción en el óxido de compuerta al estresar el dispositivo bajo diferentes condiciones de 

polarización. 
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APÉNDICE A 
 

Acrónimos  

 

LIH (por sus siglas en inglés): lineal, isótropo y homogéneo 

PCB (por sus siglas en inglés): tarjetas de circuito impreso 

MOS: metal-óxido-semiconductor 

OEM: onda electromagnética 

EM: electromagnética 

TEM: transversal electromagnético 

VNA (por sus siglas en inglés): analizador de redes vectorial  

HVLP (por sus siglas en inglés): extremadamente bajo perfil de rugosidad 

TRL (por sus siglas en inglés): a través – reflector – línea 

CC: corriente continua 

HCI (por sus siglas en inglés): inyección de portadores calientes 

SOI (por sus siglas en inglés): silicio sobre aislante 

MOSFET (por sus siglas en inglés): transistor de efecto de campo metal-óxido-semiconductor 

PD (por sus siglas en inglés): parcialmente agostado  

RF: radiofrecuencia 

GSG (por sus siglas en inglés): tierra-señal-tierra 

LRM (por sus siglas en inglés): línea-reflector-carga acoplada 

NC: no conducción 

SDA: analizador de dispositivos semiconductores  
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APÉNDICE B 
 

Parámetros 

 

𝜀𝑟̂: permitividad relativa compleja 

𝜀𝑟
′ : dispersión 

𝜀𝑟
″: disipación  

tan𝛿: tangente de pérdidas 

𝐸̂: campo eléctrico 

𝐻̂: campo magnético 

𝛾: constante compleja de propagación 

𝛼: atenuación 

𝛼𝑐: atenuación del conductor 

𝛼𝑑: pérdidas del dieléctrico 

𝛽: retraso o constante de fase 

𝛽𝑐: retraso del conductor 

𝛽𝑑: retraso del dieléctrico 

𝑤: ancho de la línea 

𝑙: longitud 

ℎ: espesor del dieléctrico 

𝑡: espesor del cobre 

hrms: altura media cuadrática 

𝑓: frecuencia 

𝜔: frecuencia angular 

𝑐: velocidad de la luz 

𝑍𝑐: impedancia característica 

𝐾𝑝: coeficiente de escala de la capacitancia 

𝜀𝑜: permitividad del vacío 

𝑡𝑟: tiempo de subida 

R: resistencia 
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L: inductancia 

G: conductancia  

C: capacitancia 

T: temperatura 

SMM: parámetros de modo mixto 

𝑍par: impedancia en modo par 

𝛾par: constante de propagación en modo par 

𝑍impar: impedancia en modo impar 

𝛾impar: constante de propagación en modo impar 

𝑍𝑐𝑐: impedancia en modo común 

𝛾𝑐𝑐: constante de propagación en modo común 

𝑍𝑑𝑑: impedancia en modo diferencial 

𝛾𝑑𝑑: constante de propagación en modo diferencial 

𝑆𝑑𝑑: parámetros-S en modo diferencial 

Δ𝜀: diferencia entre el valor inicial y final de 𝜀𝑟
′  experimental 

𝜀∞: valor asintótico de 𝜀𝑟
′  a altas frecuencias 

νp: velocidad de fase 

ρ: resistividad 

𝜇0: permeabilidad del vacío 

𝑝: perímetro  

𝑅𝑙𝑖𝑠𝑜: resistencia para una superficie lisa 

IG: corriente de compuerta 

VGS: voltaje entre compuerta y fuente  

IDS: corriente de drenaje 

VDS: voltaje de drenaje 

Vestrés: voltaje de estrés 

VT: voltaje de umbral 

tox: espesor del óxido 

W: ancho de la compuerta 

Zin: impedancia de entrada 
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Zout: impedancia de salida  

Rg: resistencia de compuerta  

Rs: resistencia de fuente 

Rd: resistencia de drenaje 

Cgg: capacitancia del óxido 

Rch: resistencia de canal 

Rin: resistencia de entrada 

Rout: resistencia de salida 

Rox: resistencia de óxido 

Cx: capacitancia intrínseca efectiva con el puerto de entrada en condición de circuito abierto 

𝐿𝑒𝑓𝑓: longitud de canal 

𝑊𝑒𝑓𝑓: ancho efectivo del canal 

𝜇𝑒𝑓𝑓: movilidad efectiva de los portadores de carga  

𝐶𝑑𝑠: capacitancia de drenaje-fuente 

𝐶𝑔𝑠: capacitancia de compuerta-fuente y compuerta-drenaje 

𝐶𝑔𝑑: capacitancia de compuerta-drenaje 

Rgs_ox: resistencia de óxido de compuerta-fuente 

Rgd_ox: resistencia de óxido de compuerta-drenaje 

𝑌𝑔𝑥: admitancia 

𝐺𝑔𝑥_𝑙𝑒𝑎𝑘: conductancia por efecto de corrientes de fuga 

𝐺𝑔𝑥: conductancia por la corriente de polarización de los dipolos del dieléctrico 
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