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Prefacio 
Los requerimientos actuales para el procesamiento de datos han originado una gran demanda de 

sistemas electrónicos que trabajen a velocidades muy altas y con una alta densidad de 

dispositivos. De esta manera, la implementación de circuitos integrados (CI) a base de 

dispositivos semiconductores ha llegado a ser la solución para lidiar con estas dificultades. Sin 

embargo para que los CIs trabajen adecuadamente se requieren que las interconexiones con otros 

elementos sean apropiadas. Es así que durante muchos años las interconexiones eléctricas entre 

chips han sido implementadas usando paquetes y conectores fabricados en tarjetas de circuito 

impreso (PCB). Sin embargo, los requerimientos de las tecnologías actuales han provocado que 

el desempeño de los canales de interconexión chip a chip fabricados con tecnología PCB llegue a 

sus límites. Es por esta razón,  que es necesaria la fabricación y diseño de interconexiones y 

paquetes que sean capaces de guiar señales de banda ancha sin degradar la integridad de la señal 

a niveles inaceptables, esto con la finalidad de obtener canales de interconexión chip a chip de 

alta velocidad. 

Aun cuando los aspectos de fabricación y proceso son importantes cuando la evoluciona la 

tecnología, debe de considerarse que también el modelado y la caracterización de las 

interconexiones y paquetes sufren cambios y deban ser mejorados. Es en este sentido que el 

diseño de interconexiones ha llegado a convertirse en una tarea difícil, ya que al trabajar con 

señales que operan dentro del rango de microondas deben considerarse diversos efectos adversos 

presentes en las plataformas actuales para poder garantizar el correcto funcionamiento de los 

sistemas electrónicos.  

Diversas metodologías y técnicas para la caracterización y modelado de interconexiones han 

sido previamente reportadas. Sin embargo, muchas de estas técnicas fueron desarrolladas a 

rangos de frecuencias relativamente bajos en donde efectos físicos que degradad la integridad de 

señal aun no son considerables, haciendo que pierdan precisión a altas frecuencias. Así, un 

estudio exhaustivo de determinados efectos físicos presentes en interconexiones de alta 

velocidad es presentado en este proyecto. En adición con la propuesta de un modelo de las 

perdidas por conductor el cual ha sido exhaustivamente analizado y verificado. La validación del 

modelo fue verificada por medio de una exhaustiva correlación modelo–experimento de 
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simulaciones y mediciones alcanzando excelentes resultados hasta rangos de frecuencias de 15 

GHz. 
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Resumen  
En esta tesis se presenta un análisis exhaustivo de las características de líneas de 

transmisión en PCB. Este análisis permite evaluar el impacto que tienen algunos efectos 

que ocurren en interconexiones eléctricas de alta velocidad. Entre los aspectos estudiados 

en este proyecto está el efecto de la distribución de corriente y el efecto de la rugosidad en 

la interfaz metal–dieléctrico en líneas microstrip. Este análisis está basado en el 

procesamiento de datos obtenidos de simulaciones electromagnéticas y mediciones de 

líneas de transmisión fabricadas sobre tarjetas de circuito impreso. A partir de estos datos, 

se hace una propuesta para el modelado de las pérdidas por conductor, donde al modelo de 

la rugosidad se le incluye el efecto de la distribución de corriente dependiente de 

frecuencia. Aunque estos efectos han sido analizados por separado en la literatura, hasta el 

momento no se contaba con un enfoque que considerara la interacción simultánea que estos 

dos efectos tienen y que impacta la atenuación de las señales. 

Con los resultados obtenidos en esta tesis pueden entenderse e implementarse modelos que 

representen físicamente el comportamiento de las características eléctricas de líneas de 

transmisión fabricadas en PCB. De hecho, el uso de los modelos y técnicas propuestas 

permiten extender el rango de validez de las representaciones circuitales para líneas de 

transmisión convencionales. Así, las frecuencias a las que se ha alcanzado una 

correspondencia adecuada entre modelos y experimentos llega por lo menos a los 15 GHz, 

que supera lo reportado en literatura disponible actualmente. 
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Capítulo 1 

Introducción 
Durante los últimos años, los revolucionarios avances en los sistemas electrónicos se deben 

principalmente al desarrollo de los circuitos integrados (CIs), implementados a base de 

dispositivos semiconductores. Sin embargo, para que los sistemas electrónicos que 

contienen CIs funcionen de manera adecuada, se requiere de la interconexión apropiada de 

estos circuitos con cada uno de los componentes que conforman el sistema. Así, la 

alternativa más popular en la industria electrónica para llevar a cabo la tarea de montaje e 

interconexión de CIs con otros componentes es mediante el uso de tecnologías de tarjetas 

de circuito impreso (PCB, por sus siglas en inglés). 
Por esta razón, los PCBs, así como las estructuras adicionales basadas en la misma 

tecnología, como los empaquetados, han dado paso a avances tecnológicos importantes a 

nivel académico e industrial. De hecho, debido a la creciente demanda de las prestaciones 

de los sistemas electrónicos asociada con la Ley de Moore [1, 2], estos avances continúan 

dándose de manera notable. 

 

Figura 1.1 Ley de Moore: predicción del número de transistores presentes en un CI [3]. 
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En este sentido, la Ley de Moore sigue marcado la evolución de los sistemas 

electrónicos y conlleva a una disminución del costo de los productos debido al aumento de 

la densidad de componentes integrados. En la Fig. 1.1, se puede observar el escalamiento 

que ha tenido lugar los últimos 40 años en cuanto al tamaño y a la densidad de transistores 

en un CI. Sin embargo, existe la preocupación de que, debido a las necesidades actuales de 

velocidad y tamaño compacto del equipo electrónico, se está llegando a la saturación de las 

capacidades de las tecnologías de fabricación, tanto en la industria de los semiconductores 

como en la de los PCBs y empaquetados.   

Considerando lo anterior, el diseño de PCBs ha llegado a convertirse en una tarea 

difícil, especialmente cuando se trata de tarjetas con alta densidad de componentes y con un 

requerimiento alto de rendimiento. Debido a esto, el diseño de estas tarjetas tiene que 

cumplir con especificaciones estrictas en los campos de: integridad de señales (p.ej. 

crosstalk, retraso, acoplamiento de impedancias), compatibilidad electromagnética (p.ej. 

pérdidas por radiación, acoplamiento electromagnético), térmicos (p.ej. disipación de 

potencia, flujo de calor), mecánicos (p.ej. resistencia, flexibilidad), materiales, fabricación, 

prueba, y ambientales (p.ej. humedad y temperatura), entre otros [4]. Debido a lo anterior, 

el desempeño de los sistemas electrónicos depende, además del buen funcionamiento de 

cada uno de sus componentes, de que se satisfagan los requerimientos anteriormente 

mencionados. Más adelante, dentro de este capítulo se abordaran más detalladamente 

algunos de estos aspectos. 

Cabe mencionar que no sólo los aspectos de fabricación y proceso son importantes 

cuando evoluciona la tecnología, sino que es de esperarse que el modelado y 

caracterización de los componentes de los sistemas electrónicos también sufran cambios y 

sean mejorados. Entre los componentes más importantes en estas evoluciones tecnológicas 

están las interconexiones eléctricas, cuyos modelos son necesarios cuando se diseña, 

implementa o prueba un sistema. De hecho, cada vez es más necesario considerar muchos 

efectos que ocurren en las interconexiones que anteriormente eran despreciados. Esto 

permite el diseño adecuado de sistemas ultra compactos, utilizados tan ampliamente hoy en 

día, sobre todo en aplicaciones de alta velocidad, portátiles y con bajo consumo de 

potencia. 
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1.1 Aspectos Tecnológicos 
 
Debido a la creciente demanda de sistemas electrónicos pequeños, rápidos, baratos y con un 

bajo consumo de energía, la tecnología de los semiconductores continúa sus esfuerzos de 

incrementar la densidad de los componentes e interconexiones, lo cual ha originado una 

mayor demanda de tecnología de empaquetados [5]. Estos componentes contienen uno o 

varios dispositivos semiconductores y permiten su interconexión dentro de un sistema. En 

la Fig. 1.2 se muestra el notable incremento en la densidad de terminales de entrada/salida 

(I/O) que presentan empaquetados con el paso del tiempo. Nótese que los sistemas se 

caracterizan por la integración de un considerable número de CIs en un simple 

empaquetado; esto es una consecuencia asociada también con la Ley de Moore.  

 

Figura 1.2. Tendencia en la evolución de la tecnología de empaquetados [5]. 

A pesar de que actualmente los empaquetados pueden verse como PCBs miniaturizados 

con una compleja red de interconexiones, tradicionalmente, un empaquetado no era más 

que el soporte físico que actuaba como interfaz entre circuitos integrados y el PCB que 

servía como plataforma del sistema. Sin embargo, ahora todo un sistema con múltiples CIs 

y otros componentes puede ser contenido en un solo empaquetado. De aquí la razón de la 

importancia de estudiar las interconexiones en este tipo de sistemas, que ahora operan con 

señales dentro del rango de las microondas. 
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A pesar de las múltiples ventajas que la implementación de empaquetados en sistemas 

electrónicos avanzados ofrece, éstos presentan problemas importantes en la interconexión 

de los componentes que contienen. Así, para el diseño adecuado de estas estructuras deben 

considerarse algunas limitaciones básicas [6, 7], tales como las que se muestran en la Fig. 

1.3 y se mencionan a continuación: 

• Velocidad de operación: la velocidad a la cual los sistemas electrónicos operan es 

un factor muy importante en el diseño de interconexiones. De hecho, la propagación 

de señales en un substrato de circuitos impresos es aproximadamente proporcional a 

la longitud de los conductores, por lo que las interconexiones deben ser lo más corto 

posible, y deben reducirse las pérdidas asociadas con los materiales que las forman. 

Más aún, en sistemas operando a velocidades por encima de 25 MHz es necesario 

considerar a las interconexiones como líneas de transmisión; esto para llevar a cabo 

análisis realistas de su funcionamiento.  

 
• Consumo de potencia: conforme la velocidad de reloj y el número de compuertas de 

los CIs incrementa, existe un incremento correspondiente en el consumo de 

potencia, donde algunos de ellos requieren de hasta 30 W para su funcionamiento. 

Con la necesidad de aislar las señales eléctricas, cerca del 30% de las terminales de 

los chips son usadas como conectores de potencia y planos de tierra. Por esta razón, 

en el diseño de PCBs es necesario proporcionar una adecuada alimentación y 

distribución de los planos de tierra con la finalidad de asegurar su eficiencia al 

proporcionar una baja resistencia al flujo de las corrientes. De hecho, el consumo de 

potencia puede ser sustancial en las PCBs que contienen CIs de alta velocidad, 

donde se consumen decenas de watts de potencia operando normalmente a 5V, 3.3 

V o menos. Lo anterior es esencial para reducir la interferencia producida por la 

conmutación en sistemas de alta velocidad, así como para reducir las 

concentraciones indeseables de calor, que se ven en el punto siguiente. 

 

• Disipación térmica: toda la disipación de energía por parte de los circuitos 

integrados y otros componentes debe ser eficientemente liberada de los sistemas con 
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la finalidad de garantizar su buen rendimiento y prolongar su vida útil. Sin embargo, 

la eliminación del calor de un sistema es una de las tareas más difíciles de los 

empaquetados electrónicos. Esto es debido a que las PCBs presentan una pobre 

conducción térmica. Por esta razón, los diseñadores deben evaluar cuidadosamente 

el método de conducción de calor a través de la tarjeta, utilizando algunas técnicas 

de disipación a través del uso de vías, de incrustar trozos de metal y mediante 

planos conductores. 

 

• Interferencia electromagnética: conforme la frecuencia de operación en el equipo 

electrónico incrementa, muchos CIs, módulos u otros elementos pueden actuar 

como generadores de señales de radio frecuencia (RF). Tales interferencias 

electromagnéticas pueden poner en peligro la operación de los demás elementos 

electrónicos, provocando un mal funcionamiento que debe prevenirse al tener en 

cuenta los acoplamientos inductivos y capacitivos entre interconexiones y otros 

dispositivos. 

 

Figura 1.3 Estructura física de una tarjeta de circuito impreso (PCB) [7]. 

 
El análisis de cada uno de los factores anteriormente mencionados hace que el diseño de 

interconexiones de alta velocidad sea cada vez más complejo; sin embargo, este análisis es 

requerido para obtener un buen funcionamiento del sistema. Debido a esto, el modelado de 
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las interconexiones basado en sustentos físicos es necesario, ya que permite explicar 

numerosos efectos que tradicionalmente eran ignorados en aplicaciones de relativamente 

baja frecuencia. 

1.2 Modelado de interconexiones 
 
Hoy en día, la señalización a tasas multi–gigabit requiere de muchas consideraciones en el 

modelado de interconexiones conforme la velocidad de transmisión de datos va en aumento 

[5]. De acuerdo a esto, la correcta representación de las propiedades eléctricas en altas 

frecuencias de operación ha cobrado suma importancia a nivel de PCBs. Esto se debe a que, 

por ejemplo, a bajas frecuencias, una interconexión en una PCB por la que viaja una señal 

puede ser representada eléctricamente como un capacitor en serie con un resistor. Sin 

embargo, conforme la frecuencia aumenta, la misma interconexión debe considerarse como 

una línea de transmisión que adicionalmente presenta pérdidas. 

Debido a lo anterior, cuando se diseñan PCBs de alta velocidad y alto rendimiento, la 

propagación de las señales debe ser bien entendida para poder preservar y analizar la 

información que lleva. Esto se consigue mediante un diseño basado en la predicción precisa 

del funcionamiento de estructuras conductoras que sirven como interconexiones. De hecho, 

estas interconexiones son caracterizadas y modeladas utilizando conceptos adicionales a los 

que se manejan en la teoría de circuitos clásica. Por ejemplo, se considera que en una tira 

conductora los voltajes y corrientes son función fuerte de la posición; es decir, las 

interconexiones deben ser representadas mediante líneas de transmisión cuando operan en 

altas frecuencias. Para explicar brevemente esta idea, a continuación se revisarán algunos 

conceptos relacionados con líneas de transmisión. 

Una línea de transmisión es considerada homogénea cuando sus propiedades eléctricas 

no varían longitudinalmente. En este caso, estas propiedades son representadas a partir de 

dos parámetros importantes, la impedancia característica y la constante de propagación; 

estos parámetros pueden asociarse a los parámetros distribuidos R, L, G, y C por unidad de 

longitud que representan una sección de la línea, tal como se observa en la Fig. 1.4. 
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Figura 1.4 Modelado de una línea de trasmisión a partir de parámetros RLGC.  

La finalidad de modelar una línea de transmisión a partir de los parámetros mostrados 

en la Fig. 1.4, es la de representar eléctricamente las pérdidas y retrasos que se asocian con 

la  línea. Para el caso de las pérdidas, éstas son tomadas en cuenta utilizando la resistencia 

en serie y la conductancia en paralelo por unidad de longitud (R y G), que a su vez se 

asocian particularmente a efectos que ocurren en el conductor y dieléctrico 

respectivamente. En los siguientes apartados de este capítulo se abordan conceptos 

relacionados con estas pérdidas. 

1.2.1    Pérdidas por dieléctrico 
Como se mencionó en el apartado anterior, una de las causas de atenuación de la señal en 

una interconexión se relaciona con las pérdidas por dieléctrico. Dicha atenuación 

incrementa con la frecuencia de operación del circuito, esto debido principalmente a la 

polarización que sufre el material dieléctrico, véase la Fig. 1.5. En esta figura puede 

observarse una aproximación de los rangos de frecuencia a los cuales se presenta una 

interacción material–campo eléctrico relativamente intensa, favoreciendo la polarización 

del material. En base a estudios que involucran técnicas que miden la absorción y reflexión 

de ondas en materiales, es posible determinar que la atenuación de la señal debida a la 

absorción de energía por parte del dieléctrico es considerable en el rango de las 

microondas.  
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Figura 1.5  Mecanismos físicos que determinan el comportamiento de los materiales dieléctricos [8]. 

En términos simples, las pérdidas por dieléctrico se deben a la vibración de las 

partículas que lo forman (representados mediante dipolos eléctricos) al aplicar un campo 

eléctrico variante en el tiempo. Así, conforme el aumento de frecuencia y la agitación 

térmica, es difícil que todas las partículas dipolares se orienten con el campo eléctrico, 

provocando un decremento de la permitividad dieléctrica (εr) y un incremento en la 

tangente de pérdidas (tan δ) con la frecuencia (rango de microondas). Lo anterior produce a 

su vez un aumento en la disipación de potencia en el dieléctrico, lo cual se traduce en una 

pérdida de energía. De hecho, es bien sabido que la atenuación que sufre una señal debido a 

la energía que cede al dieléctrico por el que viaja es directamente proporcional a su 

frecuencia. El modelado de los mecanismos anteriormente mencionados ha sido analizado 

en [9, 10]. 

Si bien el modelado de las pérdidas presentes en los materiales dieléctricos es un factor 

importante cuando se trata de cuantificar la atenuación de la señal en una línea de 

transmisión, este trabajo de tesis no profundiza en su análisis. Esto debido a que las 

contribuciones de este trabajo son dedicadas a los efectos presentes en los conductores así 

como en los fenómenos físicos que los originan, entre ellos la rugosidad en la interfaz 

metal–dieléctrico. Esto se verá más adelante. 
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1.2.2    Pérdidas por conductor 
 
Uno de los problemas que surge al miniaturizar las interconexiones de un sistema 

electrónico, es el considerable aumento de la resistencia de las líneas conductoras. Esto se 

debe a que la resistencia es inversamente proporcional al área transversal del conductor. En 

consecuencia, una señal viajando a través de una interconexión con sección transversal 

pequeña sufrirá de una atenuación que afectará la integridad de la información que se esté 

transmitiendo. Esta atenuación aumenta al aumentar la frecuencia, lo que lo hace un 

parámetro crítico que limita el desempeño de las interconexiones operando en el rango de 

las microondas [11]. 

El incremento de la resistencia con la frecuencia se debe principalmente al efecto piel, 

el cual ocasiona que la corriente fluya en una sección transversal cada vez más pequeña, tal 

y como se observa en la  Fig. 1.6. Debido a esto, y según modelos que involucran el estudio 

del efecto piel, la atenuación de la señal asociada con un material conductor es 

directamente proporcional a la raíz cuadrada de la frecuencia, suponiendo que el conductor 

tiene una forma regular [12]. Sin embargo, en [13] se ha demostrado que en muchos casos 

prácticos, las pérdidas por conductor se incrementan más de lo predicho por esta suposición 

de primer orden que incluye solamente al efecto piel. Esto será abordado con detalle en 

capítulos posteriores. 

 

Figura 1.6  Distribución de corriente en la sección transversal de una línea microstrip debido al efecto piel 

[14]. 
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De acuerdo a lo anterior y a lo reportado en [10], los efectos que ocurren en altas 

frecuencias no pueden ser modelados con una buena precisión usando los modelos 

convencionales de líneas de transmisión. Esto se debe a que dichos modelos suponen que el 

efecto piel es el único mecanismo que hace variar las pérdidas en el conductor con la 

frecuencia. Por lo tanto, con la finalidad de lograr una mayor precisión en el modelado de 

las pérdidas por conductor, es necesario considerar otros efectos anteriormente 

despreciados, como los producidos por la rugosidad en las interfaces metal–dieléctrico de 

las interconexiones [12]. De hecho, a frecuencias de gigahertz estos efectos ocasionan un 

incremento en las pérdidas que es mayor al que se produce por el efecto piel. Como se verá 

después, esto es debido a la distribución de la corriente en superficies no ideales. 

1.2.3    Rugosidad y atenuación por pérdidas en el                                              
conductor 

Hoy en día, el problema de la atenuación debida a las pérdidas por conductor se complica 

en las PCBs de tamaño reducido debido a los efectos de microescala [15]. Estos efectos han 

sido de gran interés de estudio debido a que se presentan en dimensiones que son 

comparables a la longitud de onda de la señal transmitida, lo cual es común en aplicaciones 

actuales. Dichos efectos se relacionan principalmente con la rugosidad presente en la 

interfaz metal–dieléctrico en las interconexiones, la cual se ilustra en la Fig. 1.7. 

 

Figura 1.7  Microfotografía mostrando la rugosidad en la interfaz conductor–dieléctrico en un proceso en 

PCB típico [16]. 
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La importancia de considerar la rugosidad en los procesos de fabricación de 

interconexiones se centra en la necesidad de tener una mayor adherencia de los materiales 

que la conforman. Desafortunadamente, esta rugosidad incrementa desde un 10% hasta un 

50% la resistencia de una línea de transmisión bajo condiciones de operación normales a 

frecuencias de microondas. Esto se debe a que el efecto piel que se presenta en todo 

conductor hace que la corriente sea confinada en la superficie. De hecho, en un conductor 

aproximadamente el 67 % de la corriente se concentra en la región equivalente a la 

profundidad de piel [17]. Si a esto se le agrega el hecho de que a frecuencias por encima de 

1 GHz, la profundidad de piel del cobre se aproxima al valor rms de la altura de los picos 

que definen la rugosidad en un proceso típico en PCB (para el caso que se muestra en la 

Fig. 1.8 es de 0.68 μm), la corriente fluirá en una región que presenta muchas 

irregularidades [17]. En consecuencia, estos picos reducen aún más la sección transversal 

del conductor por donde fluye la corriente, aumentando su resistencia y ésta a su vez la 

atenuación correspondiente. Por lo anterior, la atenuación de la señal debida a las pérdidas 

por conductor incluyendo el efecto de la rugosidad del cobre se vuelve un factor importante 

a esas frecuencias, y debe ser considerado por los diseñadores de interconexiones en PCBs. 

 

Figura 1.8  Profundidad de piel contra frecuencia [17]. 

El efecto de la rugosidad ha sido cuantificado de manera experimental en [17–20];  sin 

embargo, no se ha desarrollado un modelo que permita cuantificar el efecto que tendría ésta 
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en conjunto con la variación en la distribución de corriente con la frecuencia. Por esta razón 

y como se indica más adelante, uno de los objetivos de este trabajo es contribuir en esta 

dirección. 

1.3 Propósito del trabajo 

El propósito de este trabajo es contribuir con un modelo para las pérdidas por conductor 

en una línea de transmisión en PCB tomando en cuenta el impacto de la rugosidad y la 

distribución de corriente en función de la frecuencia. La metodología propuesta está basada 

en el análisis de datos experimentales y simulaciones, los cuales permitirán identificar de 

manera separada los parámetros asociados con el efecto de la concentración de corriente en 

una interfaz metal–dieléctrico rugosa. En primer lugar, se propone una función que permite 

predecir la distribución de corriente en la sección transversal del conductor, para 

posteriormente incluir este efecto al modelo de la resistencia en conductores rugosos. Una 

vez logrado esto, se realizará la correlación del modelo propuesto con los datos 

experimentales en el rango de frecuencias de 100 MHz a 15 GHz. 

1.4 Descripción de la tesis 

Este documento se encuentra organizado de la siguiente manera. En el Capítulo 2 se 

presentan  diferentes  modelos de las pérdidas por conductor utilizados actualmente. En el 

Capítulo 3 se presenta el modelado electromagnético del trazo de una línea microstrip. 

Adicionalmente, se obtiene una función que describe la distribución de la corriente en la 

sección transversal del trazo conductor incluyendo la parte superior e inferior de éste, de 

acuerdo al incremento en frecuencia. En el Capítulo 4 se presenta un modelo alternativo 

para las pérdidas por conductor en el cual se conjuntan los efectos de distribución de 

corriente y rugosidad. Así mismo, se presenta la comparación entre los resultados 

experimentales y el modelado propuesto. Finalmente, en el Capítulo 5 se presentan las 

conclusiones generales derivadas de este trabajo. 

 

 



13 
 
 

Capítulo 2 

Modelado de las Pérdidas por 
Conductor 

 
En interconexiones de alta velocidad en PCBs, la atenuación de la señal es el resultado de 

las pérdidas que principalmente ocurren en el substrato dieléctrico y en el medio conductor. 

La contribución de ambas pérdidas es importante en la atenuación de señales de 

microondas propagándose en líneas de transmisión de dos conductores (esto es, con línea 

de señal y línea de tierra, p.ej. una línea de microcinta o microstrip), véase la Fig. 2.1. El 

estudio de estas pérdidas de manera conjunta y por separado ha originado una cantidad 

considerable de descubrimientos científicos y desarrollos tecnológicos. De hecho, por sí 

solo, el análisis de cada una de estas pérdidas y los efectos físicos relacionados representa 

un gran reto que es abordado a nivel académico e industrial. Para el caso de las pérdidas por 

conductor en PCB, que es el tema en el que se enfoca este trabajo de tesis, gran parte de los 

esfuerzos en el modelado y caracterización a altas velocidades se han centrado en los 

efectos relacionados con la rugosidad en el cobre [20, 21], los cuales son notables a nivel de 

PCB y empaquetados. Adicionalmente, se ha estudiado el impacto que esta rugosidad tiene 

en la atenuación al considerar la variación que la distribución de corriente tiene en la 

sección transversal de una línea al cambiar la frecuencia de las señales [22, 23]. Debido a 

esto, en este capítulo se presentarán algunas de las metodologías más representativas usadas 

en el modelado de las pérdidas por conductor incluyendo efectos como los que se han 

mencionado. En posteriores capítulos, podrán compararse estas metodologías con la que se 

propone en esta tesis. 
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Figura 2.1 Estructura de una línea de microcinta. 

2.1  Modelo clásico para las pérdidas por conductor en  
una línea de transmisión en el rango de microondas 

Los modelos clásicos para representar las pérdidas por conductor han sido desarrollados a 

partir de la suposición de que los conductores que forman la línea presentan superficies 

completamente lisas. Sin embargo, en la fabricación y diseño de PCBs, empaquetados, y 

módulos multichip, raramente se emplean conductores lisos por cuestiones de adherencia 

con el substrato dieléctrico. Es importante entonces estudiar los modelos clásicos de las 

pérdidas por conductor para conocer sus limitaciones y problemas. Con esto se 

proporcionan las bases teóricas necesarias para entender y desarrollar modelos físicos con 

conductores presentes en estructuras reales. Antes de comenzar con el estudio de las 

pérdidas que ocurren en los conductores de una línea de transmisión, se repasará 

brevemente el modelo circuital para ésta. De esta manera, es posible identificar más 

fácilmente cómo se representa el impacto de dichas pérdidas en las características eléctricas 

de la línea así como su contribución en los parámetros fundamentales que la describen. 

En el caso general, un segmento de longitud infinitesimal Δz de una línea de 

transmisión homogénea operando en el modo transversal electromagnético (TEM) puede 

ser modelado mediante una red de elementos concentrados, véase la Fig. 2.2, donde: 
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Figura 2.2 Modelo de circuito equivalente de un segmento de línea de transmisión homogénea utilizando 

parámetros RLGC. 

R es la resistencia en serie por unidad de longitud dada en Ω/m. 

L es la inductancia en serie por unidad de longitud dada en H/m. 

G es la conductancia en paralelo por unidad de longitud dada en S/m. 

C representa la capacitancia en paralelo por unidad de longitud dada en F/m. 

La representación anterior es conocida como el modelo RLGC [24], y cada uno de los 

elementos que la componen puede asociarse con un fenómeno físico presnte en la línea de 

transmisión. De tal forma que de manera general, R representa las pérdidas por conductor 

debido a que el trazo de metal posee una conductividad finita. L permite representar la 

inductancia de la línea asociada con dos lazos de corriente que se forman en la línea, el 

primero corresponde al lazo formado entre la línea de señal y el plano de tierra, mientras 

que el segundo lazo está asociado con el flujo magnético dentro del conductor. G representa 

las pérdidas asociadas con el dieléctrico. Finalmente C se relaciona con el campo eléctrico 

entre el trazo de señal y el plano de referencia. 

Un factor importante al utilizar el modelo RLGC es el considerar la variación que estos 

elementos presentan con la frecuencia, siendo que las pérdidas por conductor incluidas en 

el parámetro R varían sustancialmente su impacto con la frecuencia, impactando 

adicionalmente a L. Consecuentemente, es importante dejar de suponer que el metal que 

conforma a una línea de transmisión es ideal, como fue hecho en trabajos relativamente 

recientes, que para frecuencias elevadas penalizan considerablemente la exactitud de los 
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resultados obtenidos, sobre todo para líneas con sección transversal grande. En apartados 

siguientes será abordado este tema. 

2.1.1 Modelado de la resistencia considerando      
conductores lisos  

Las pérdidas resistivas pueden dividirse en dos componentes: de bajas frecuencias y de 

altas frecuencias [12]. Las pérdidas de bajas frecuencias se presentan cuando la corriente 

que lleva la señal se distribuye homogéneamente en la sección transversal de los 

conductores; para dimensiones de líneas en PCBs esto ocurre a frecuencias de algunos 

megahertz. Más formalmente, esta condición se cumple aproximadamente para todas las 

frecuencias para las cuales la profundidad de piel del conductor δ es mayor que el grosor 

del conductor t,  lo cual asegura una densidad uniforme de corriente a través de toda la 

sección transversal del conductor, véase la Fig. 2.3 (a). Tradicionalmente, a la resistencia 

que se asocia con las pérdidas por conductor a estas frecuencias se le ha conocido como 

‘resistencia de DC’, y se puede calcular de la siguiente forma para la línea metálica que 

lleva la señal: 

𝑅𝑑𝑐 =  
𝑙

𝜎𝑤𝑡                                                                 (2.1) 

donde l es la longitud, w el ancho y t el espesor del conductor que lleva la señal, mientras 

que σ es la conductividad de este material. 

Por otra parte, conforme la frecuencia de la señal se incrementa, la corriente en una 

línea microstrip comienza a concentrarse en la superficie del trazo de la línea, 

principalmente en el lado inferior, tal como se muestra en la Fig. 2.3 (b). Esto se debe a que 

el campo eléctrico entre la línea de señal y el plano de tierra produce que la carga se 

concentre en el lado inferior (esto es, en la interfaz conductor–dieléctrico), lo cual ocurre de 

manera evidente cuando la profundidad de piel es mucho menor que el grosor del conductor 

(δ≪t). También se puede notar que la densidad de corriente es mucho mayor cerca de las 

esquinas del conductor. Esto se debe a que la densidad de carga incrementa 

significativamente en la proximidad de los bordes afilados [14, 25]. 
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En consecuencia, suponiendo que la profundidad de piel es el efecto dominante en la 

variación las pérdidas del conductor con la frecuencia, la resistencia asociada con este 

efecto puede ser aproximada usando (2.1) considerando que la corriente fluye a una 

distancia  t = δ desde la superficie del conductor. Esto permite definir la resistencia de altas 

frecuencias o de ac (porque se debe a la variación de la frecuencia de una señal de corriente 

alterna) como [12]: 

                                                               𝑅𝑎𝑐 =
𝑙

𝜎𝑤𝛿
                                                                        (2.2) 

donde la profundidad de piel δ está dada por: 

                                                               𝛿 = �
1

𝜋𝑓𝜇𝜎                                                                        (2.3) 

Sustituyendo δ en (2.2) y simplificando, Rac queda expresada como: 

                                                     𝑅𝑎𝑐 =   
𝑙
𝑤    �

𝜋𝜇
𝜎 �𝑓                                                                   (2.4) 

 

Figura 2.3 Distribución de corriente en la sección transversal de una línea microstrip con el incremento de 
frecuencia. De arriba abajo: (a) en bajas frecuencias o en dc la corriente se distribuye uniformemente en la 
sección transversal de la tira conductora, (b) en altas frecuencias, la corriente se concentra en la superficie 

inferior de la tira conductora. 
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A partir de (2.4) se puede observar que Rac es aproximadamente proporcional a la raíz 

cuadrada de la frecuencia, suposición que es ampliamente usada en los modelos para 

representar las pérdidas por conductor. Nótese que los parámetros de los materiales son 

considerados constantes, lo cual es razonable para conductores comunes usados en PCBs en 

el rango de microondas. 

En [22, 23] se analiza cualitativamente el efecto en las pérdidas por conductor de la 

variación de la distribución de corriente con f. En éste modelo se considera que a altas 

frecuencias la corriente se distribuye solo en  la superficie inferior y superior del conductor. 

Así, para representar la distribución de corriente en la sección transversal del trazo 

conductor éste se divide a en de dos láminas delgadas. Una de las láminas corresponde a la 

concentración de corriente en la superficie superior del conductor y la otra a la 

concentración  de corriente en la parte inferior del conductor como se ve en la Fig. 2.4. Con 

lo mencionado anteriormente, la resistencia de la línea puede ser modelada a partir de la 

siguiente expresión:  

                                                    𝑅𝑅𝐹 = �
𝜋𝜇
𝜎

(𝑘12 + 𝑘22)                                                                (2.5) 

 

Figura 2.4 Estructura utilizada para representar los planos del conductor donde se concentra la mayor parte de 

la corriente a altas frecuencias. 

Por otra parte, como se ha mencionado, debido a la distribución del campo eléctrico en 

la estructura, la mayor parte de la corriente se confina en la parte inferior del conductor. 

Entonces, sabiendo que es en esta parte donde el conductor presenta una considerable 
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rugosidad para poder adherirse al substrato en un proceso PCB típico, es necesario obtener 

un modelo que tome en cuenta ambos efectos: rugosidad y distribución de corriente.  

El efecto de la rugosidad en la resistencia de la línea se tratará en la Sección 2.2, donde 

se presenta el modelado de las pérdidas por conductor utilizando tres diferentes modelos: el 

propuesto por Hammerstad–Jensen [18], el de superficie semiesférica [26, 27], y el 

propuesto por P. Huray [28]. 

2.1.2  Inductancia en serie 
Otro parámetro importante del modelo circuital de una línea de transmisión que se ve 

afectado por el cambio de la profundidad de piel con la frecuencia es la inductancia de la 

línea, L. Esto se debe a que de igual forma que la resistencia, depende de la distribución de 

corriente. Es bien conocido que la inductancia es el parámetro usado en el modelo de una 

línea de transmisión para representar su capacidad de almacenaje de energía en forma de 

campo magnético. Para analizar este efecto, el lazo de corriente formado longitudinalmente 

por una línea de transmisión se puede dividir en dos componentes que tienen asociadas dos 

inductancias: una inductancia interna (Linterna), para representar la inductancia del lazo 

asociada con el flujo magnético dentro del conductor, y una inductancia externa (Lexterna) 

para representar la inductancia del lazo asociado con el flujo magnético fuera de éste, tal 

como se observa en la Fig. 2.5. Así, de manera general, la inductancia total es la suma de 

estas dos componentes: 

                                                       𝐿 = 𝐿𝑒𝑥𝑡𝑒𝑟𝑛𝑎 + 𝐿𝑖𝑛𝑡𝑒𝑟𝑛𝑎                                                         (2.6) 

 

Figura 2.5 Lazos que permiten definir la inductancia de un segmento de línea de transmisión en la dirección 
de propagación. (a) Parte del lazo incluye una sección del conductor para frecuencias en las que la 

profundidad de piel es relativamente grande. (b) A muy altas frecuencias la inductancia tiende a la externa. 
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Con el incremento de la frecuencia, el efecto piel causa que la corriente fluya muy cerca 

de la superficie del conductor, minimizando el flujo de corriente en el interior del mismo. 

Por lo anterior, es de esperarse un decremento en la inductancia total causado 

principalmente por la reducción de la inductancia interna. Explicado esto de manera 

explícita, al aumentar la frecuencia disminuye la inductancia interna y la inductancia total 

tiende al valor de la inductancia externa. Esto debe considerarse en toda línea de 

transmisión en la que los espesores del dieléctrico y del conductor sean comparables, como 

es el caso de líneas en PCB e incluso en circuitos integrados. 

2.2  Rugosidad del conductor en líneas de transmisión 

En tecnologías de PCBs, las láminas conductoras (generalmente de cobre) se mantienen 

adheridas al substrato dieléctrico gracias a la rugosidad que intencionalmente existe en la 

interfaz correspondiente. Cada fabricante se esfuerza por hacer las superficies de cobre con 

gran calidad manteniendo la rugosidad al mínimo mientras se intenta lograr que el metal 

presente resistencia a esfuerzos mecánicos e interacción química y térmica. 

Por desgracia, en el diseño y fabricación de circuitos y sistemas electrónicos muchas 

veces se satisfacen algunos requerimientos a expensas de otros. Éste es el caso de la 

rugosidad, donde la adherencia es un criterio muy importante. Por un lado ayuda a tener 

una unión más fuerte entre las placas dieléctricas y conductoras, pero se sacrifica en un 

aumento de las pérdidas de señal al viajar en las líneas de transmisión. Esto debido a que 

incrementa las pérdidas asociadas con el conductor. A continuación se discuten algunos 

conceptos importantes relacionados con este tema. 

2.2.1  Perfil de una superficie rugosa 

Actualmente, hay tres tipos básicos de perfiles de rugosidad para la interfaz metal–

dieléctrico en la fabricación de PCBs. Ordenados de más rugoso a menos rugoso éstos son: 

perfil estándar (STD, por sus siglas en ingles), perfil muy bajo (VLP, por sus siglas en 

ingles) y perfil extremadamente bajo (SLVP/HLVP, por sus siglas en ingles). 
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Para poder estudiar cuantitativamente la rugosidad de las placas de cobre  usadas en  

materiales de PCB, se definen dos figuras de mérito: la altura promedio de los picos y 

valles de la rugosidad, y del valor rms de la función que describe la altura de estos picos y 

valles. Así, los perfiles de las superficies manejan distintos valores rms de rugosidad; el 

perfil estándar normalmente maneja valores  máximos de 10 a 20 μm, el perfil muy bajo de 

5 a 10 μm y el perfil extremadamente bajo de  1 a 5 μm. En la Figura 2.6, se puede observar 

la imagen correspondiente a dos de estos perfiles. 

En la Fig. 2.6 se puede apreciar que el perfil estándar muestra irregularidades mucho 

más pronunciadas que el perfil bajo. Por esta razón, el utilizar este último resulta en un 

mayor control de la geometría del trazo conductor y más cuando se consideran láminas muy 

delgadas. El análisis de los efectos causados en la propagación de la señal utilizando los 

diferentes perfiles de rugosidad ha sido reportado en [17, 29, 30]. Estos trabajos 

básicamente muestran que el perfil que más aumenta la atenuación de la señal es el perfil 

estándar; sin embargo, éste es utilizado para proveer una mayor adherencia. Por otra parte, 

los perfiles bajos son utilizados para reducir las pérdidas por conductor. Sin embargo, el 

costo también está involucrado en el tipo de perfil a utilizar. 

 

Figura 2.6 Funciones generadas por computadora que representan dos perfiles de superficies rugosas: (a) VLP 

(perfil muy bajo), (b) STD (perfil estándar) [15]. 

2.2.2  Fabricación 
Antes de pasar al modelado eléctrico de los efectos introducidos por la rugosidad en la 

interfaz metal-dieléctrico en PCBs, es necesario revisar conceptos relacionados con su 

origen. Esto permite comprender el por qué puede resultar complicado reducir la rugosidad 
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en un proceso comercial con el fin de disminuir las pérdidas por conductor. En realidad, 

actualmente existe un compromiso entre el costo de producir estructuras confiables con 

baja rugosidad y las pérdidas asociadas con una estructura con superficies rugosas. 

Cada fabricante tiene su propio proceso para producir superficies rugosas. Sin embargo, 

dichos procesos caen dentro de tres categorías principales; éstas son: 

RA (recocido de láminas): se basa en la fabricación de perfiles rugosos a partir de un 

lingote de cobre sólido, el cual se pasa por una laminadora. Una vez obtenida, la lamina 

presenta una superficie con una  rugosidad muy baja, con un valor rms  de 0.1 a 0.2 μm. En 

PCB, estas láminas son expuestas a tratamientos térmicos, lo cual  aumenta el valor de 

rugosidad de 0.4 a 0.5 μm. Este proceso permite obtener perfiles bajos de rugosidad. 

ED (Galvanoplastia): en este tipo de proceso, las láminas son producidas por el 

revestimiento de las placas a través  de una solución acuosa de sulfato de cobre por un 

tambor de acero, el cual gira lentamente para lograr un pulido en las placas de metal. El 

lado de la lámina por el cual pasa el tambor exhibe un valor rms de rugosidad de alrededor 

de 0.1 a 0.2 μm, similar al obtenido con el tratamiento RA. Sin embargo, el lado expuesto 

al baño de la solución acuosa presenta un valor rms en el rango de 1 a 3 μm. Este lado es el 

que se adherirá al substrato debido a que proveerá una mayor adherencia. En la Fig. 2.7 se 

muestra de manera simplificada el proceso de fabricación por galvanoplastia. 

s 
 

Figura 2.7  Proceso de fabricación de láminas metálicas por galvanoplastia [19]. 
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RT (tratamiento inverso): en este caso, las láminas se producen a partir del proceso de 

galvanoplastia, pero ahora se utiliza para adherir el lado que fue expuesto al tambor. Los 

valores rms de rugosidad obtenidos a partir del proceso de RT  son típicamente 0.5 a 0.7 

μm. Es importante mencionar que debido a la menor adherencia de este lado, es necesario 

llevar a cabo procedimientos secretos o patentados por cada fabricante para conseguir una 

mejor unión entre los materiales dieléctricos y conductores. 

Desafortunadamente, aunque cada uno de los procesos de fabricación busca optimizar 

el perfil de rugosidad, el cual contribuye positivamente a la adherencia entre los materiales, 

se tiene un impacto negativo en la integridad de la señal, como lo son las pérdidas de la 

señal en una línea de transmisión, por lo cual diversos estudios se han enfocado en analizar 

el impacto que introducen las superficies rugosas, esto a partir del modelado de las mismas. 

Así, en la siguiente sección se presentan algunos de los estudios realizados a este tipo de 

superficies. 

2.3  Modelos de la rugosidad en el conductor 
Actualmente, diversos autores se han dado a la tarea de obtener modelos analíticos que 

predigan el impacto de la rugosidad en las pérdidas por conductor. Para ello, la estructura 

de los conductores es analizada considerándola como una sábana. En las siguientes 

secciones se presentaran tres de los modelos más representativos y ampliamente utilizados: 

el modelo de  Hammerstad–Jensen [18], el semiesférico [26, 27] y el modelo de  P. Huray 

[28]. 

2.3.1  Modelo de Hammerstad–Jensen  
Una de las maneras más comunes de representar las pérdidas que presenta una línea de 

transmisión cuyos conductores tienen superficie rugosa es usando la siguiente ecuación: 

𝑅𝑎𝑐 = 𝐾𝐻𝑅𝑠�𝑓                                                            (2.7) 

donde el producto  𝑅𝑠�𝑓  (con Rs constante) es el modelo clásico para la resistencia en serie 

que considera el efecto piel para conductores lisos y KH es el coeficiente de Hammerstad–

Jensen [18], el cual está expresado por: 
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𝐾𝐻 = 1 +
2
𝜋
𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛 �1.4 �

ℎ𝑟𝑚𝑠
𝛿

�
2

�                                         (2.8) 

aquí, ℎ𝑟𝑚𝑠 es el valor rms de la rugosidad y 𝛿 la profundidad de piel. En la Fig. 2.8 (a) se 

muestra el modelo en 2D de una superficie rugosa utilizada para llegar a esta ecuación. En 

este caso, la superficie es representada por una serie de pirámides situadas a lo largo de la 

parte externa del conductor. La altura equivalente de estas pirámides o dientes es 

representada por ℎ𝑟𝑚𝑠, cuyo valor afecta al coeficiente de Hammerstad–Jensen  de acuerdo 

con la ecuación (2.8). De igual forma, en la Fig. 2.8 (b) se aprecia el perfil 3D obtenido a 

partir de mediciones a una placa rugosa de cobre utilizando un medidor de perfil óptico. 

Aquí, es posible apreciar que la rugosidad no es del todo uniforme, lo que podría limitar la 

aplicación del modelo de Hammerstad–Jensen. 

 

Figura 2.8 (a) Modelo 2D de la rugosidad según Hammerstad y Jensen, (b) Perfil de una placa de cobre 

rugosa con hrms = 2 μm, [27]. 

El hecho de calcular las pérdidas por conductor incluyendo el efecto de la rugosidad 

considerado el coeficiente de Hammestard–Jensen, ha mostrado una precisión aceptable  

cuando se consideran superficies relativamente lisas, con un perfil de rugosidad  hrms < 2 

μm. Sin embargo, considerando hrms > 2 μm, el coeficiente de Hammestard–Jensen alcanza 

y se satura en un valor de 2 a relativamente bajas frecuencias (alrededor de 10 GHz), 

impidiendo considerar el aumento de αc con la frecuencia debido a la rugosidad después de 

que ocurre esta saturación. En [12], los autores suponen que el modelo puede mantener su 

validez empleando un factor de corrección que considere un aumento de KH con f. Esto, sin 

embargo, contribuye a alejar más a este modelo de una interpretación física válida. 
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2.3.2  Modelo semiesférico 
El modelo semiesférico fue desarrollado con la intención de mejorar la precisión del 

modelo de Hammerstad–Jensen, aunque para el mismo rango de niveles de rugosidad. En 

este caso, un patrón geométrico basado en semiesferas colocadas sobre una superficie plana 

representa la rugosidad de la placa, véase la Fig. 2.9, donde el principal beneficio alcanzado 

con el estudio del modelo semiesférico es el entendimiento físico de cómo los campos y las 

corrientes superficiales se comportan ante la presencia de una protuberancia [27]. 

Así, el modelo semiesférico permite predecir el impacto que tienen los conductores con 

superficies rugosas en la resistencia de la línea; esto utilizando la siguiente ecuación 

cerrada [26]: 

𝑅𝐻𝑒𝑚𝑖 (𝑓) =  𝐾𝐻𝑒𝑚𝑖𝑅𝑠�𝑓                                           (2.9) 

donde: 

𝐾𝐻𝑒𝑚𝑖 =
𝑃𝑡𝑜𝑡
𝑃𝑝𝑙𝑎𝑛𝑜

=
�𝑅𝑒 �𝜂 � 3𝜋

4𝑘2� �𝛼(1) + 𝛽(1)��� + �𝜇0𝜔𝛿4 � (𝐴𝑡𝑖𝑙𝑒 − 𝐴𝑏𝑎𝑠𝑒)

�𝜇0𝜔𝛿4 �𝐴𝑡𝑖𝑙𝑒
              (2.10) 

donde η = �𝜇0 𝜀0𝜀′⁄ , 𝑘 = 2𝜋 𝜆⁄ , 𝜆 = 𝑐 𝑓√𝜀′⁄ , Atile es el área de cada uno del plano que 

rodea a la protuberancia o semiesfera y Abase es el área de la base de la semiesfera. 

 

Figura 2.9 Esquema mostrando la representación de una superficie rugosa utilizando semiesferas [27]. 
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Como se mostró en la Fig. 2.9, el modelo semiesférico se presenta a partir de un modelo 

geométrico simple, el cual permite analizar el impacto de superficies rugosas.  Sin embargo 

éste modelo presenta ciertas desventajas. Una de ellas es que no es apropiado cuando se 

tienen superficies relativamente lisas y la otra desventaja es que sólo es válido para 

superficies que presenten las características que se muestran en la Fig. 2.10.  

 

Figura 2.10 (Izquierda) Mediciones de una superficie de cobre rugosa  que presenta un perfil muy alto de 

rugosidad. (Derecha) Fotografía amplificada de la misma superficie mostrada en la Fig. izquierda [26].   

2.3.3  Modelo de Huray 
El modelo propuesto por Paul G. Huray [28], presenta un enfoque más diverso con una 

técnica de modelado más exacta para la rugosidad de una superficie. A partir de 

observaciones hechas a los perfiles de cobre rugoso, Huray observó que éstos podían ser 

representados por estructuras modeladas a partir de “bolas de nieve”, véase la Fig. 2.11 (a). 

La obtención de este tipo de estructuras se da a partir del galvanoplastia de una placa de 

cobre sobre otra placa (también de cobre) que es lisa. En este caso, las irregularidades 

correspondientes se pueden representar como partículas esféricas amontonadas, las cuales 

crean una superficie en forma de pirámide, tal como se muestra en la Fig. 2.11 (b). 

Al igual que para los casos de los modelos de Hammestard–Jensen y semiesférico, 

existe un nuevo factor de corrección, KHuray, que permite definir la resistencia dependiente 

de frecuencia como: 

𝑅𝐻𝑢𝑟𝑎𝑦 (𝑓) =  𝐾𝐻𝑢𝑟𝑎𝑦𝑅𝑠�𝑓                                                    (2.11) 
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donde: 

                                                       𝐾𝐻𝑢𝑟𝑎𝑦 =
𝑃𝑓𝑙𝑎𝑡 + 𝑃𝑁,𝑒𝑠𝑓𝑒𝑟𝑎𝑠

𝑃𝑓𝑙𝑎𝑡
                       

=  
�𝜇0𝜔𝛿4 �𝐴𝑡𝑖𝑙𝑒 + ∑ 𝑅𝑒 �12 𝜂 �

3𝜋
𝑘2� �𝛼(1) + 𝛽(1)��

𝑛
𝑁
𝑛=1

�𝜇0𝜔𝛿4 � 𝐴𝑡𝑖𝑙𝑒
                        (2.12) 

donde N corresponde al número de esferas necesarias para representar el área de la 

superficie rugosa, mientras que  η, 𝑘, 𝜆, Atile y Abase corresponden a los mismos parámetros 

definidos en el modelo semiesférico.  

Al igual que el modelo semiesférico, el modelo de Huray es utilizado para el análisis de 

perfiles de rugosidad estándar. La ventaja de utilizar este modelo está en que permite una 

mayor precisión en la representación de las pérdidas por conductor a frecuencias hasta de 

50 GHz. En contraste, el modelo de Hammerstad–Jensen es confiable hasta 10 GHz, 

mientras que el semiesférico hasta aproximadamente 30 GHz, tal y como se reporta en [12, 

19]. Sin embargo, debido a la complejidad de la extracción de cada uno de los parámetros 

del modelo de Huray, el modelo de Hammerstad sigue siendo utilizado debido a su 

sencillez, obviamente penalizando precisión. 

 

Figura 2.11 (a) Fotografía que muestra el perfil rugoso con características de bolas de nieve, (b) 

Representación 2D de la rugosidad según Huray [28].  
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2.4  Conclusiones 
A lo largo de este capítulo se presentaron diversas formas de representar las pérdidas por 

conductor de una línea de transmisión a partir del análisis por separado de dos efectos 

importantes a altas frecuencias: la distribución de corriente y la rugosidad. Como punto 

inicial se partió de la consideración de materiales perfectamente lisos donde el efecto piel 

es el factor determinante en la definición de la variación de la resistencia en serie de la línea 

con la frecuencia, y por ende en la atenuación de la señal. Posteriormente, se consideraron 

casos más reales en tecnologías de PCB, donde la rugosidad en la entrecara metal–

dieléctrico tiene también un papel muy importante en la determinación e impacto de las 

pérdidas por conductor en una línea de transmisión. 

Una vez visto que los dos efectos mencionados impactan de manera importante en la 

integridad de la señal, en los siguientes capítulos se propone una metodología para 

considerar ambos en un solo modelo. Esto con la finalidad de lograr una mayor precisión en 

la estimación y representación de las pérdidas por conductor a un mayor rango de 

frecuencia que los alcanzados por los modelos mencionados a lo largo de este capítulo.          
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Capítulo 3 

Modelado EM 
 

Como se mencionó en el Capítulo 2, uno de los principales problemas que surgen al 

aumentar la frecuencia de operación de las interconexiones de un sistema electrónico es el 

considerable aumento de su resistencia por unidad de longitud. Esto se debe a que el efecto 

piel que se presenta en todo conductor hace que la corriente sea confinada a la superficie. 

De hecho, debido a la configuración de los campos eléctrico y magnético en una línea, la 

mayor parte de la corriente fluirá cerca de la interfaz metal–dieléctrico, lo cual reduce el 

área efectiva de la sección transversal que determina la resistencia de la línea. Debido a 

esto, es importante resaltar que a pesar de que el efecto de la distribución de la corriente al 

modelar las pérdidas por conductor ha sido analizado ampliamente  [22, 23, 31], no existe 

un modelo que permita representar su impacto considerando simultáneamente la rugosidad 

de la interfaz metal–dieléctrico. Por esta razón, el desarrollo de un modelo de este tipo se 

aborda en este trabajo. 

En este capítulo se presenta una metodología para obtener una función que represente la 

forma en que se distribuye la corriente en la sección transversal de un trazo conductor de 

una línea microstrip al variar la frecuencia. Esta metodología parte de un análisis 

sistemático de diferentes estructuras simuladas en el programa computacional de onda 

completa Sonnet [32], que es un programa orientado a la solución de problemas de 

propagación electromagnética. Este simulador se utilizó para obtener información acerca de 

la concentración de corriente del trazo conductor a partir de la suposición de que éste se 

conforma de dos planos infinitamente delgados, uno que representa la superficie superior y 

el otro la superficie inferior del conductor. Con esta información, fue posible cuantificar la 

cantidad de corriente que se concentra  en las diferentes regiones del conductor. 
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3.1  Análisis experimental de la concentración de 
corriente en una línea microstrip 

El efecto que tiene la frecuencia en la distribución de corriente en una línea de transmisión 

se analiza con más detalle en esta sección. Para realizar este estudio es necesario el uso de 

herramientas de simulación que permitan analizar efectos físicos presentes en dichas 

estructuras a partir de su respectivo modelado. En este caso, se hace uso del programa 

HFSS, en el cual se modela una línea de transmisión con dimensiones típicas en un proceso 

de fabricación de PCB´s. Así, la línea física en estudio presenta las siguientes 

características: ancho w = 33 μm (13 mils), espesor t = 1.8 μm (0.7 mils), separación entre 

el conductor y el plano de tierra h = 14.7 μm (5.8 mils); estas dimensiones se resumen en la 

Fig. 3.1. La simulación de esta estructura se realiza en un rango de frecuencias 

comprendido entre 0.01 GHz y 30 GHz, rango en el cual es posible observar el efecto físico 

a analizar. 

 

Figura 3.1 Estructura de línea microstrip simulada en HFSS. 

Los resultados de las simulaciones realizadas a la estructura de la Fig. 3.1 se presentan 

en la Fig. 3.2, donde se observa que a bajas frecuencias (0.01 GHz) la corriente se 

distribuye uniformemente en toda la sección transversal del conductor. A medida que la 

frecuencia incrementa, la corriente se confina en mayor proporción en la superficie del 

conductor, haciéndose más visible a partir de los 10 GHz. Conforme la frecuencia sigue en 

aumento, se observa que la corriente se concentra considerablemente en la superficie 

inferior del trazo. 
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Figura 3.2 Distribución de corriente en sección transversal de trazo conductor  a diferentes frecuencias 

obtenido de simulador HFSS. 

Para facilitar el análisis experimental de este trabajo, se toma como referencia el 

modelo de la línea de transmisión propuesto en [22], en donde el trazo conductor es 

dividido en dos áreas que representan las superficies inferior y superior del conductor, áreas 

en las cuales se concentra la mayor cantidad de corriente a altas frecuencias, tal y como se 

verificó en las simulaciones presentadas en la Fig. 3.2. Siendo ahora que la resistencia que 

modela al trazo de la línea quede conformada por dos resistencias: una asociada a la 

resistencia de la superficie inferior del trazo Rinferior y la otra a la superficie superior del 

trazo Rsuperior, tal y como se muestra en la Fig. 3.3. Siendo que la resistencia total de la línea 

se obtenga del paralelo de ambas resistencias: 

                                         𝑅𝑙í𝑛𝑒𝑎 = 𝑅𝑠𝑢𝑝𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟   ⃦𝑅𝑖𝑛𝑓𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟                                                         (3.1) 

 

Figura 3.3 Representación de la resistencia de la línea. 

Como se mencionó en el Capítulo 2, la resistencia de una línea de transmisión tiene 

asociado un modelo específico, definido a partir de los efectos físicos presentes en el trazo 
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conductor. Es así que a Rsuperor y Rinferor se les asocia también un respectivo modelo, que 

considere las pérdidas presentes en cada una de las áreas que representan dichas 

resistencias: 

                                            𝑅𝑠𝑢𝑝𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟 =  1
�1−𝑛𝑖𝑛𝑓�

 𝑘1�𝑓                                                 (3.2a) 

                                             𝑅𝑖𝑛𝑓𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟 =  1
�𝑛𝑖𝑛𝑓�

 𝑘1𝑘𝐻�𝑓                                               (3.2b) 

Sustituyendo las ecuaciones (3.2a) y (3.2b) en (3.1), la resistencia de la línea queda 

expresada de la siguiente forma:  

                                                     𝑅𝑙í𝑛𝑒𝑎 =  
𝑘1𝑘𝐻�𝑓

𝑘𝐻�1 − 𝑛𝑖𝑛𝑓� + 𝑛𝑖𝑛𝑓
                                               (3.3) 

donde 𝑘1�𝑓 representa las pérdidas asociadas a un conductor perfectamente liso 

presentadas en el Capítulo 2, kH las pérdidas asociadas al efecto de la rugosidad y definidas 

a partir del coeficiente de Hammerstad – Jensen, ninf representa las pérdidas asociadas con 

la variación de la concentración de corriente en la superficie inferior del trazo y (1- ninf ) 

representa las pérdidas asociadas con la variación de la concentración de corriente en la 

superficie superior de este. Siendo estos dos últimos parámetros los que se analizarán en 

este capítulo.  

Para obtener la concentración de corriente n se utiliza el programa Sonnet, el cual 

permite obtener de manera específica dicha cantidad. En este caso, el modelo propuesto por 

este simulador fue presentado en el Capítulo 2 y permite modelar el trazo conductor a  

partir de dos superficies, esto se hace con del uso de la función en Sonnet “metal tipo 

grueso” (Thick Metal, en inglés), siendo ésta una función que permite obtener una mayor 

precisión en el modelado considerando el grosor del conductor con características 3D. El 

uso de este tipo de modelado permite considerar las pérdidas del conductor y analizar 

efectos EM que ocurren físicamente en los conductores. 

El usar el modelado del conductor como “tipo grueso” permite aproximar la estructura 

del trazo conductor por medio de dos o más láminas de metal infinitamente delgadas.  El 

modelo más usado, y el cual es de utilidad para el desarrollo de este trabajo, es el que 



33 
 

utiliza dos láminas de metal, donde una de las láminas representa la superficie superior del 

trazo conductor y la segunda lámina representa la superficie inferior de éste. Para permitir 

un flujo de corriente entre las láminas, el simulador coloca automáticamente vías situadas 

en el perímetro de las láminas. La razón por la cual Sonnet considera que el trazo es 

dividido por dos laminas es debido a que a altas frecuencias la corriente fluye en la 

superficie del conductor cercana a los bordes de éste, siendo que la razón total de corriente 

en el trazo es la razón de la corriente que fluye en la superficie superior del metal a la 

superficie inferior de éste. En la Fig. 3.4 se puede apreciar la estructura de una línea 

microstrip representada con el modelo mencionado. 

 

Figura 3.4 Estructura de línea microstrip analizada en Sonnet, donde el grosor del trazo conductor es 

modelado por dos láminas infinitamente delgadas unidas por vías. 

Con la finalidad de analizar la dependencia que presenta la concentración de corriente 

en la sección transversal de la línea con la frecuencia, se considera la variación de la 

geometría de ésta, dicho análisis se presenta en la siguiente sección.  

3.2  Concentración de corriente en función de geometría 
Aunque la distribución de los campos eléctrico y magnético presentes en la línea a alta 

frecuencia son los que determinan la concentración de corriente en el trazo conductor, 

también es importante considerar la geometría de ésta, ya que al igual que la resistencia de 

la línea, las variaciones en sus dimensiones modifican sus características. Es por esto que, 

para determinar la dependencia de la concentración de corriente con las dimensiones de la 

línea a una frecuencia dada, se procedió a realizar simulaciones en Sonnet de líneas con 
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distintas geometrías. Las dimensiones que se variaron corresponden a las de la sección 

transversal del trazo conductor de la línea (espesor t y ancho w). Además, se modificó la 

separación entre el plano de tierra y el conductor h, que se muestran en la Fig. 3.4. Cada 

una de estas estructuras se analizó en un rango de frecuencia de 0.01 GHz a 30 GHz. 

3.2.1 Concentración de corriente variando espesor del 
conductor (t) 

Para analizar la concentración de corriente a partir de las variaciones en el grosor de la 

línea, se propusieron tres estructuras de análisis. En la Fig. 3.5 se aprecia el bosquejo de 

una línea microstrip, en el que se muestran los tres valores de grosor utilizados para cada 

una de las estructuras, dichas dimensiones corresponden a la distancia de separación 

existente entre las láminas. Con estas variaciones, los resultados que se esperan obtener son 

los siguientes: cuando la línea presenta un grosor pequeño (por ejemplo, igual a t/2), la 

corriente se distribuye en menor proporción en su superficie inferior que cuando se tiene un 

grosor mayor (por ejemplo, igual a 2t). Sin embargo, es de esperarse que a bajas 

frecuencias, para cada una de las estructuras, la concentración de corriente en ambas 

láminas sea la misma, y que conforme la frecuencia aumente, la concentración de corriente 

se incremente en la lámina inferior, esto independientemente de la estructura analizada. 

Como se puntualiza antes, la diferencia entre ambos casos radica en que el aumento en la 

concentración de corriente en la parte inferior de la línea con la frecuencia es menor cuando 

su grosor es más pequeño. 

 

Figura 3.5 Sección transversal de  tres estructuras microstrip con diferente espesor  t. 
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Para obtener la concentración de corriente en la línea microstrip a partir de 

simulaciones es necesario dividir  el trazo de ésta en cierto número de celdas, donde el 

número de celdas que se definen impacta directamente en la precisión de los resultados. 

Así, en Sonnet se definió que  el ancho w  del trazo de la línea se dividiera en 130 celdas, 

donde cada celda presenta un ancho de 0.1 mil. Una vez definido este parámetro, Sonnet 

agrupa automáticamente m número de celdas en n número de subdivisiones. Dicha 

asignación depende si el área analizada se considera crítica o no crítica. Así, las áreas 

críticas corresponden a aquellas donde la densidad de corriente puede presentar cambios 

sustanciales con la frecuencia (por ejemplo en los bordes del trazo) y a estas se le asigne 

solo una celda. En contraste, las áreas no críticas (por ejemplo, en el centro del trazo) son 

aquellas donde la densidad de corriente no presenta cambios significativos, siendo que  

estas subdivisiones consten de un mayor número de celdas, que para este caso son 24. En la 

Fig. 3.6 se presenta una sección del trazo de la línea de los casos mostrados en la Fig. 3.5, 

en donde es posible apreciar las 130 celdas en las que se dividió el trazo y junto con las 13 

subdivisiones de éste. Es importante mencionar, que debido a que el parámetro que se está 

variando en esta sección es el grosor del trazo t, cada una de  las estructuras presentan el 

mismo número de celdas y subdivisiones. 

 

Figura 3.6 Subdivisiones del trazo conductor definidas en Sonnet. 



36 
 

Una vez mostrado el análisis anterior, y con los resultados obtenidos de las 

simulaciones, se procedió a extraer la densidad de corriente en cada una de las 

subdivisiones, esto a partir de la suma de la corriente de las celdas que conforman cada una 

de las subdivisiones mostradas en la Fig. 3.6:   

                                                      𝐼𝑠𝑢𝑏,𝑖𝑛𝑓(n) =
∑ 𝐼𝑐𝑒𝑙𝑑𝑎(m)𝑚=𝑁
𝑚=M

𝑥                                          ( 3.4a)   

                                                     𝐼𝑠𝑢𝑏,𝑠𝑢𝑝(n) =
∑ 𝐼𝑐𝑒𝑙𝑑𝑎(m)𝑚=𝑁
𝑚=M

𝑥                                           ( 3.4b)   

donde Isub,inf  e  Isub,sup  corresponden a la corriente en cada n subdivisión de las superficies 

del trazo (inferior y superior, respectivamente). Icelda es la corriente en cada m celda. M 

indica la primera celda del extremo izquierdo de cada n subdivisión y N la ultima celda del 

extremo derecho de cada n subdivisión. Finalmente x corresponde al ancho de cada n 

subdivisión. 

Ahora, para obtener la concentración de corriente en el trazo de la línea se necesita 

determinar la concentración tanto en la superficie inferior (Sinf) como en la superficie 

superior (Ssup) del trazo, la cual se obtiene de la sumatoria de la concentración de corriente 

del n número de subdivisiones obtenida de (3.4a y 3.4b) para Sinf y Ssup: 

                                                        𝐼𝑆𝑖𝑛𝑓𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟 = � 𝐼𝑠𝑢𝑏,𝑖𝑛𝑓(n)
𝑛=𝑁

𝑛=1

                                               (3.5𝑎) 

                                                        𝐼𝑆𝑠𝑢𝑝𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟 = � 𝐼𝑠𝑢𝑏,𝑠𝑢𝑝(n)
𝑛=𝑁

𝑛=1

                                              (3.5𝑏) 

donde ISinferior corresponde a la corriente en la superficie inferior del trazo, ISsuperior a la 

corriente en la superficie superior del trazo y N al número de subdivisiones presentes en el 

trazo de la línea. 

Siendo así , la suma de la contribución de cada una de las n subdivisiones de cada una 

de las superficies, corresponden a la concentración de corriente en toda la línea, que para 

este caso se normaliza a uno: 
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                  𝐼𝑆𝑖𝑛𝑓𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟 + 𝐼𝑆𝑠𝑢𝑝𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟 = 1                                         (3.6) 

Con la obtención de la corriente total, es ahora posible obtener el porcentaje de 

corriente en cada subdivisión del trazo de la línea, la cual se obtiene a partir de las 

siguientes ecuaciones:  

                                            𝑃𝑠𝑢𝑏,𝑖𝑛𝑓𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟(𝑛) =
𝐼𝑠𝑢𝑏,𝑖𝑛𝑓(𝑛)
𝐼𝑆𝑖𝑛𝑓𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟

                                                       (3.7𝑎) 

                                            𝑃𝑠𝑢𝑏,𝑠𝑢𝑝𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟(𝑛) =
𝐼𝑠𝑢𝑏,𝑠𝑢𝑝(𝑛)
𝐼𝑆𝑠𝑢𝑝𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟

                                                      (3.7𝑏) 

donde Psub, superior y Psub,superior indican el porcentaje de corriente en cada n subdivisión. 

A partir de las ecuaciones (3.7a y 3.7b) es posible presentar gráficamente el porcentaje 

de concentración de corriente en cada una de las subdivisiones de la sección transversal de 

la línea, para las variaciones del parámetro t presentadas en la Fig. 3.5. Dicha 

representación grafica se presenta en la Fig. 3.7. Aquí, se puede observar diferentes graficas 

que corresponden a la concentración de corriente en determinado punto de frecuencia (0.1, 

1.01, 10.01, 20.01 y 30 GHz, respectivamente). Donde el eje de las abscisas nos indica las 

dimensiones del trazo de la línea así como las dimensiones de cada una de las subdivisiones 

de este, tomando como punto de referencia el centro de la línea. Por otra parte el eje de las 

ordenadas nos indica el porcentaje de concentración de corriente en cada subdivisión de la 

línea.  

Así, en las graficas de la Fig. 3.7 se aprecia una mayor concentración de corriente en las 

subdivisiones situadas en los bordes de la línea, esto en la superficie inferior del trazo. 

Aunque esta elevada concentración de corriente se aprecia en cada una de las gráficas, ésta 

se acentúa más con el incremento de la frecuencia. Con estos resultados se corrobora los 

resultados obtenidos de las simulaciones en el programa HFSS y de lo dicho en la literatura, 

el incremento de la frecuencia ocasiona que una mayor cantidad de corriente se concentre 

en la superficie del trazo conductor. 
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Figura 3.7 Porcentaje de concentración de corriente en la superficie inferior del trazo asociada con una  

subdivisión a diferentes frecuencias, para variaciones de t. 

Un parámetro obtenido de los resultados anteriores es la razón de concentración de 

corriente que existe entre las subdivisiones localizadas en la zona centro del trazo y las 

localizadas en los bordes de este. Con esto, es posible obtener una relación que nos indica 

cuantas veces la concentración de corriente en los bordes del trazo es mayor que en el 

centro de este. La ecuación que permite obtener dicha razón es la siguiente: 
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                                                                 𝑃𝑏 =
𝑃𝑠𝑢𝑏 (𝑏𝑜𝑟𝑑𝑒)

𝑃𝑠𝑢𝑏 (𝑐𝑒𝑛𝑡𝑟𝑜)
                                                          (3.8) 

donde Psub(borde) indica el porcentaje de corriente en la subdivisión del centro del trazo, 

Psub(centro) el porcentaje de corriente en la subdivisión de uno de los bordes de éste y Pb es la 

razón que indica que porcentaje es mayor la concentración de corriente en el borde de la 

línea que en el centro de esta. 

En la Fig. 3.8 se presentan los resultados obtenidos de (3.8). A bajas frecuencias 

(0.01GHz) la corriente en los bordes del trazo de la línea alcanza a ser hasta un 3% mayor 

que en el centro, mientras que a altas frecuencias (30 GHz) el porcentaje de corriente en los 

bodes es mayor que en el centro por un 9%. 

 

Figura 3.8 Razón de corriente asociada  a la cantidad de corriente que fluye en los bordes del trazo con 

respecto al centro de éste en Sinf variando el grosor del trazo de la línea microstrip. 

Con la extracción del porcentaje de corriente en cada una de las subdivisiones del trazo 

de la línea, es posible también obtener el porcentaje  de corriente en cada una de las 

superficies (Sinf  y Ssup). Esto se obtiene sumando el porcentaje de corriente de cada una de 

las subdivisiones para cada una de las superficies: 

                                                     𝑃𝑆𝑖𝑛𝑓 = �𝑃𝑠𝑢𝑏,𝑖𝑛𝑓𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟
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                                                    𝑃𝑆𝑠𝑢𝑝 = �𝑃𝑠𝑢𝑏,𝑠𝑢𝑝𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟(𝑛)
𝑛=𝑁

𝑛=1

                                                (3.9𝑏) 

donde  N corresponde al número total de subdivisiones,  PSsup es el porcentaje de corriente 

que se concentra en la superficie superior del trazo y PSinf es el porcentaje de corriente que 

se concentra en la superficie inferior de éste.  

 

Figura 3.9 Porcentaje de concentración de corriente correspondiente a las superficies inferior y superior del 

trazo de una línea microstrip. 

En la Fig. 3.9 se observa las curvas que representan la concentración de corriente total 

de la línea en función de la frecuencia, la cual se encuentra conformada en dos partes: una 

correspondiente al porcentaje de corriente que fluye en la superficie superior del trazo y la 

otra correspondiente a la corriente en la superficie inferior de este. Así, para cada punto en 

frecuencia analizado la contribución de corriente de ambas superficies corresponde al 

100%. 

Con las curvas mostradas en la Fig. 3.9 se puede observar la tendencia que sigue la 

corriente en el trazo de la línea con el incremento de frecuencia, sin embargo se requiere de 

un mayor número de valores de frecuencia para un análisis más preciso, por lo cual se 

presenta la Fig. 3.10. Aquí se presenta solo la contribución de corriente de la superficie 
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inferior del trazo, ya que como se planteo en (3.3 y 3.6) la corriente en la superficie 

superior es el complemento de la corriente total en el trazo, por lo cual presentan la misma 

tendencia, tal y como se observa en la Fig. 3.9. 

En la Fig. 3.10 se observa que en la mayor parte del rango de frecuencia analizado el 

porcentaje de corriente incrementa linealmente con la frecuencia, esto para cada una de las 

curvas de los casos analizados. Sin embargo, el porcentaje de corriente en esta superficie 

varía para cada uno de las estructuras analizadas, siendo que para el caso donde  el trazo de 

la línea presenta un grosor menor (0.5 t) el porcentaje de corriente es menor que cuando el 

grosor de la línea es mayor (2t), esto en todo el rango de frecuencia.  

La tendencia lineal que presentan las curvas de la Fig. 3.10 se analizará con más detalle 

en la Sección 3.3. 

 

Figura 3.10 Porcentaje de concentración de corriente en la superficie inferior del trazo de una línea microstrip 

(Sinf) variando el espesor t. 
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sección. Para este caso, se proponen tres distintos valores de espesor de dieléctrico, los  

cuales se muestran en las estructuras de la Fig. 3.11. Al igual que en el caso anterior, esta 

distancia afecta de manera importante la concentración de corriente; esto debido a que la 

carga tiende a concentrarse en mayor cantidad en la parte inferior de la línea de señal 

conforme se encuentra más cerca del plano de tierra. Entonces, para una frecuencia dada y 

manteniendo todas las demás dimensiones, la concentración de corriente en la superficie 

inferior del trazo aumenta al disminuir la separación entre la línea de señal y el plano de 

tierra. A continuación se corrobora esto a través de simulaciones EM. 

 

Figura 3.11  Sección transversal de  tres estructuras microstrip con diferente espesor del dieléctrico h. 

En la Fig. 3.12 se muestra la concentración de corriente en la sección transversal de 

trazo de la línea correspondiente a cada una de las estructuras mostradas en la Fig. 3.11. 

Aquí, se presenta el porcentaje de concentración de corriente en cada una de las 

subdivisiones del trazo de la línea extraídas de (3.7a y 3.7b) en función de la frecuencia. Al 

igual que en el caso anterior, las subdivisiones que se encuentran localizadas en los bordes 

del trazo son las que presentan una mayor concentración de corriente, esto para todos los 

valores de frecuencia mostrados (0.1, 1.01, 10.01, 20.01 y 30 GHZ). Sin embargo, este 

efecto de alta concentración de corriente en la superficie del conductor se ve acentuado en 

la grafica que presenta los resultados a 30 GHZ.  

Las graficas de la Fig. 3.12 muestran la misma tendencia para cada una de las 

estructuras analizadas, la concentración de corriente en los bordes del trazo es mayor que 

en el centro de esta. Una forma de cuantificar estos resultados es a partir de la ecuación 3.8, 

la cual nos proporciona el porcentaje equivalente de cuanto es mayor la concentración de 

corriente en los bordes que en el centro del conductor. 
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Figura 3.12 Porcentaje de concentración corriente en la superficie inferior del trazo asociada con las 

subdivisiones del trazo a diferentes frecuencias para variaciones de h. 
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ser un 3 porciento mayor  a bajas frecuencias y hasta un 10.5 porciento a altas frecuencias. 
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conductor es más sensible a las variaciones del espesor del dieléctrico en comparación con 

las del espesor del trazo. 

 

Figura 3.13 Razón de corriente asociada a la cantidad de corriente que fluye en los bordes del trazo con 

respecto al centro de éste en Sinf variando el grosor del dieléctrico de la línea microstrip. 

Por otra parte, en la Fig. 3.14 se presentan los resultados de extraer  la corriente total del 

trazo a partir de (3.9) para las variaciones de h, donde la suma del porcentaje de corriente 

en cada superficie equivale al 100% de la corriente que fluye en el trazo, esto para cada  

valor de frecuencia dado. Se puede apreciar también, que el porcentaje máximo de corriente 

en la superficie inferior del trazo se presenta en la estructura con un espesor de dieléctrico 

de 0.5 h, mientras que el porcentaje mínimo se presenta en la estructura con un espesor de 

dieléctrico de 2h. Esta tendencia se aprecia en todos los puntos de frecuencia analizada, por 

lo que con estos resultados podemos concluir que entre menor sea la separación que existe 

entre el dieléctrico y el plano de tierra, va a existir una mayor concentración de corriente en 

la superficie inferior del trazo. Lo contrario sucede en la superficie superior del trazo, 

donde la concentración de corriente disminuye conforme la frecuencia incrementa, esto se 

debe a que ambas concentraciones conforman la corriente total en la línea, por lo que al 

incrementarse una la otra debe disminuir.  
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Figura 3.14 Porcentaje de concentración de corriente correspondiente a las superficies inferior y superior del 

trazo de una línea microstrip. 

En  la Fig. 3.15 se presentan las curvas con una mayor resolución en frecuencia de la 

curvas de la Fig. 3.14. Con esto es posible realizar un análisis más preciso del la 

concentración de corriente en la línea. 

 

Figura 3.15  Porcentaje de concentración de corriente en la superficie inferior del trazo de una línea microstrip 

(Sinf)  variando el espesor del dieléctrico h. 
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Las curvas mostradas en la Fig. 3.15 muestran la misma tendencia, conforme la 

frecuencia incrementa la concentración de corriente también incrementa. Esta tendencia, es 

la misma que la que se presenta en las estructuras donde se analizó la variación del espesor 

del trazo conductor. Dicha tendencia se analizara de igual forma en la Sección 3.3. 

3.2.3 Concentración de corriente variando ancho del 
conductor  (w) 

Un último parámetro que también afecta la concentración de corriente en una línea 

microstrip es el ancho del trazo de la línea w. De acuerdo con predicciones hechas en [33], 

la concentración de corriente en la sección transversal del trazo conductor incrementa 

conforme el ancho de la línea disminuye. Teniendo en cuenta esto, se proponen tres 

distintos valores de ancho del trazo, los cuales se muestran en la Fig. 3.16.  

 

Figura 3.16 Sección transversal de  tres estructuras microstrip con diferente ancho del trazo conductor w. 

De igual forma que en los casos mostrados en las dos secciones anteriores, en la Fig. 

3.17 se muestran las curvas que representan el porcentaje de corriente en las subdivisiones 

del trazo en la superficie inferior de esta, extraídas a partir de (3.7a) para la variación del 

ancho del trazo de  la línea. En etas gráficas, al igual que en los casos anteriores se observa 

la misma tendencia al incrementarse la frecuencia: la corriente en el centro de la superficie 

inferior del trazo se mantiene casi constante para todo el rango de frecuencia, sin embargo, 

la corriente en los bordes del trazo incrementa drásticamente conforme la frecuencia 

incrementa.  

Otro efecto observado en las graficas de la Fig. 3.17,  y que de igual manera se presentó 

en las estructuras analizadas en las secciones 3.2.1 y 3.2.2, es que el porcentaje de  

corriente en los bordes del trazo es mayor que en el centro de éste.  
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Figura 3.17 Porcentaje de concentración de corriente en la superficie inferior del trazo asociada con una  

subdivisión a diferentes frecuencias, para variaciones de w. 
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estructura con un ancho de 0.5 w la corriente en los bordes es mayor por un 8.7%, mientras 

que para la estructura con un ancho de 2w corresponde a 7.7%, estos valores a 30 GHz.  

1

2

3

4

5

6

7

7      6     5     4      3     2      1      0     1      2     3      4     5      6     7
x (mils) 

P su
b,

in
fe

rio
r (%

)
 w
 0.5 w
 2wf  = 0.01 GHz

          Zona 
centro de la línea

 

1
2
3
4
5
6
7
8
9

10
11
12
13

x (mils) 

P su
b,

in
fe

rio
r (%

)

 w
 0.5 w
 2w

7      6     5     4      3     2      1      0     1      2     3      4     5      6     7

          Zona 
centro de la línea

borde derechoborde izquierdo

 

f  = 1.01 GHz

1
2
3
4
5
6
7
8
9

10
11
12
13
14

x (mils) 

P su
b,

in
fe

rio
r (%

)

 w
 0.5 w
 2w

f  = 10.01 GHz

7      6     5     4      3     2      1      0     1      2     3      4     5      6     7

          Zona 
centro de la línea

borde derecho

 

borde izquierdo

1
2
3
4
5
6
7
8
9

10
11
12
13
14
15

x (mils) 

P su
b,

in
fe

rio
r (%

)

 w
 0.5 w
 2w

f  = 20.01 GHz

borde izquierdo

7      6     5     4      3     2      1      0     1      2     3      4     5      6     7

          Zona 
centro de la línea

 

borde derecho

1
2
3
4
5
6
7
8
9

10
11
12
13
14
15

x (mils) 

P su
b,

in
fe

rio
r (%

)

 w
 0.5 w
 2w

borde derecho

f  = 30 GHz

 

borde izquierdo

7      6     5     4      3     2      1      0     1      2     3      4     5      6     7

          Zona 
centro de la línea



48 
 

 

Figura 3.18 Razón de corriente asociada a la cantidad de corriente que fluye en los bordes del trazo con 

respecto al centro de éste en Sinf variando el ancho del trazo de la línea microstrip. 

Una vez obtenido el porcentaje de corriente en cada una de las subdivisiones  Sinf y Ssup 

del trazo de la línea, se obtiene la corriente total que fluye en la línea para ciertos valores de 

frecuencia, dichos datos se muestran en la Fig. 3.19. Aquí, se observa que la suma de los 

porcentajes de corriente de cada subdivisión para cada punto en frecuencia coincide al 

100% de la corriente en la línea microstrip. 

Otro punto importante a mencionar de la Fig. 3.19 es que el porcentaje de corriente que 

se concentra en la superficie inferior del trazo incrementa al hacer la línea menos ancha, 

que para el caso de 0.5w la corriente alcanza un valor máximo de 60.5% a un valor de 

frecuencia de 30 GHz. Por el contrario, al aumentar el ancho de la línea, que para este caso 

corresponde a 2w, la concentración de corriente en la superficie inferior del trazo disminuye 

a un 55.5% en el mismo punto en frecuencia.  
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Figura 3.19 Porcentaje de concentración de corriente correspondiente a las superficies inferior y superior del 

trazo de una línea microstrip. 

De igual manera que en los casos anteriores, en la Fig. 3.20 se presenta las curvas para 

el porcentaje de corriente en la superficie inferior del trazo para una mayor resolución en 

frecuencia.  

 

Figura 3.20 Porcentaje de concentración de corriente en la superficie inferior del trazo de una línea microstrip 

(Sinf) al variar el ancho del conductor (w). 
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En resumen, con los datos obtenidos de simulaciones EM para cada una de las 

estructuras mostradas en esta sección (Figs. 3.5, 3.11 y 3.16), fue posible obtener la 

concentración de corriente para cada una de las subdivisiones de Sinf para cada uno de los 

trazos analizados, mostradas en las Figs. 3.7, 3.12 y 3.17. Con ésta información se 

determinó también la razón de corriente que se concentra en los bordes del trazo con 

respecto su centro (Figs. 3.8, 3.13 y 3.18) que para todos los casos, a partir de 1 GHz se 

aprecia un incremento drástico en los bordes del trazo. 

Otro aspecto importante que se observó  en los casos anteriormente estudiados, fue  que 

las curvas mostradas en las  Figs. 3.10, 3.15 y 3.20, presentan un rango en frecuencia en el 

cual la corriente mantiene una dependencia lineal con la frecuencia. A partir de esto, la 

extracción de una función que determine la dependencia de la corriente con la frecuencia en 

la superficie inferior del trazo se presenta en la siguiente sección. 

3.3  Determinación de función para la concentración de 
corriente  

Para complementar el trabajo presentado hasta ahora, en esta sección se presenta una 

función que permite ajustar empíricamente la corriente en la superficie inferior del trazo 

conductor. Además, también se presenta la extracción de los parámetros involucrados en 

dicha función para cada una de las líneas propuestas, principalmente para la estructura de 

prueba mostrada en la Fig. 3.1. 

Con los resultados obtenidos de simulaciones EM presentadas en la sección anterior, 

fue posible observar en todas las curvas de las Figs. 3.10, 3.15 y 3.20 dos tendencias de la 

concentración de corriente en la superficie inferior del trazo de la línea. La primera se 

presenta a bajas frecuencia, en un rango comprendido entre 0.01 GHz (frecuencia inicial) y 

hasta aproximadamente 2 GHz, en donde se aprecia un rápido incremento de la 

concentración de corriente al aumentar la frecuencia. Mientras que la segunda, se presenta a 

partir de los 2GHz hasta el punto máximo de frecuencia analizado (30 GHz). En este último 

rango la variación de la concentración de corriente en la sección transversal de la línea 

mantiene una tendencia lineal respecto a la frecuencia. Cabe mencionar que la frecuencia a 

la cual se comienza a presentar dicha dependencia lineal se encuentra relacionada con la 
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frecuencia a la cual la profundidad de piel es menor que el grosor del conductor (δ < t), la 

cual se obtiene con la siguiente ecuación: 

                                                                    𝑓 =  
2

𝜋𝜇𝜎𝑡2                                                                 (3.10) 

De acuerdo a lo anterior, se propone obtener una ecuación que permita predecir la 

forma en la que se concentra la corriente en una línea microstrip en función de la 

frecuencia. Dicha función se presenta a continuación y está definida en el rango de 

frecuencia desde (3.7) y hasta los 30 GHz:  

                                   𝑛𝑖𝑛𝑓 = 𝐴 + 𝐵𝑓                                                           (3.11)                                                                  

donde ninf representa la concentración de corriente en la superficie inferior del trazo, A es la 

intersección con el eje de las ordenadas y B es la pendiente. La extracción de estos 

parámetros se hace a partir de un ajuste lineal de la curva de la Fig. 3.21, correspondiente a 

la estructura de prueba presentada en la Fig. 3.1. Aquí se presenta también, que con la 

correcta extracción estos parámetros se obtiene una buena correlación entre los datos de 

simulación y el ajuste lineal. 

 

Figura 3.21 Ajuste lineal en el rango superior de frecuencias para los datos obtenidos para la corriente en la 

superficie inferior del trazo conductor. 
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Una vez demostrado que con la ecuación (3.11) se obtuvo un buen ajuste con los datos 

simulados de la estructura de prueba, se procede a realizar el mismo ajuste a las curvas de 

de las Figs. 3.10, 3.15 y 3.20. En la Fig. 3.22 se muestra el ajuste para cada una de las 

curvas mencionadas anteriormente. Además, en la Tabla 3.1 se presenta los parámetros A y 

B extraídos de la Fig. 3.22 para cada una de las estructuras propuestas y analizadas a lo 

largo de este capítulo.   

 

Figura 3.22 Regresión lineal para cada una de las curvas de PSinf de las diferentes estructuras microstrip 

analizadas. 
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t/2 0.552 2.2 e-13 

2t 0.5902 2.1 e-13 

h/2 0.584 2.2 e-13 

2h 0.529 2.25 e-13 

w/2 0.597 2.7e-13 

2w 0.549 1.6e-13 
Tabla 3.1 Parámetros extraídos para obtener la función ninf = A + B f, para cada una de las estructuras 

mostradas en la Sección 3.2. 
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Al igual que para el caso de la estructura de prueba, en la Fig. 3.22 se observó una 

buena correlación entre las curvas de los datos obtenidos de simulación y las obtenidas de 

(3.11). Con estas correlaciones y  con las simulaciones electromagnéticas realizadas a 

estructuras con dimensiones diferentes, es posible demostrar que la concentración de 

corriente en la línea presenta un incremento lineal con la frecuencia. Esto es válido para 

estructuras que presenten dimensiones físicas correspondientes a tecnologías actuales y las 

cuales operen dentro del rango de frecuencia analizado, el cual se encuentra dentro del 

rango de 0.01 GHz y 30 GHz. 

Finalmente, con (3.11) es posible obtener un modelo más completo para el modelado de 

la resistencia en serie de una línea de microtira. La introducción de esta función a dicho 

modelo se presentó en (3.3), sin embargo, esté se analizara con más detalle en el Capítulo 4. 

3.4  Conclusiones 
En esta sección se presentó la metodología empleada para obtener, a partir de simulaciones 

electromagnéticas, una función que representa la variación de la concentración de corriente 

en la interfaz metal–dieléctrico en una línea en PCB a altas frecuencias. Inicialmente se 

analizaron diferentes estructuras variando parámetros de la sección transversal de la línea 

de transmisión. Una vez analizados estos datos se observó que, independientemente de las 

dimensiones que presenten las estructuras, el flujo de corriente en una microtira varía 

aproximadamente de manera lineal con la frecuencia. La extracción de los parámetros de la 

ecuación (3.11) permite la extracción de la concentración de corriente en la superficie 

inferior del conductor, de tal forma que se obtuvo un buen ajuste con los datos simulados 

(ver la Fig. 3.22), en casi todo el rango de frecuencias. 

Así pues, la función presentada por la ecuación (3.11) es un avance importante en el 

estudio de las pérdidas por conductor en líneas de transmisión y la cual  será utilizada en el 

siguiente capítulo, donde se analiza el impacto que tiene en conjunto la concentración de la 

corriente en la superficie inferior del conductor y la rugosidad en la atenuación de la señal a 

partir de la propuesta de un modelo alternativo para la resistencia en serie de una línea 

microstrip. 
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Capítulo 4 

Resultados y Validación 
 

El correcto modelado de las pérdidas por conductor en interconexiones en PCB depende de 

la consideración de cada uno de los efectos presentes en dicho material dentro del rango de 

frecuencias de interés. Es así que a lo largo de este capítulo, se presenta un modelo para 

representar a la resistencia en serie asociada con estas pérdidas mientras se consideran los 

efectos más significativos en altas frecuencias para interconexiones en PCBs: el cambio en 

la distribución de corriente con la frecuencia y la rugosidad en la interfaz metal–dieléctrico. 

El modelo propuesto considera simultáneamente el aumento en la atenuación con la 

frecuencia predicho en el trabajo de Hammerstad–Jensen y el efecto de la distribución de 

corriente analizado en el Capítulo 3 de esta tesis. Para la validación del modelo propuesto, 

se hace la correlación con datos experimentales correspondientes a los parámetros S de 

estructuras microstrip con diferentes longitudes pero la misma sección transversal (i.e., con 

la misma impedancia característica y constante de propagación). También se hace la 

comparación del modelo propuesto en este trabajo con los modelos analizados en el 

Capítulo 2. El objetivo de esto es demostrar la precisión que el modelo analizado presenta 

frente a lo existente en la literatura. 

4.1  Condiciones experimentales 
Para el desarrollo y verificación de todo modelo es importante disponer de datos 

experimentales. Dichos datos se obtienen a partir de las mediciones de los parámetros S de 

las estructuras de prueba mostradas en la Fig. 4.1. 

El diseño de la tarjeta de circuito impreso que contiene las líneas estudiadas se hizo con 

la finalidad de estudiar el efecto de superficies rugosas en la atenuación de la señal y otros 

efectos a microescala no analizados en este trabajo. De acuerdo a esto, las líneas fueron 

fabricadas en cobre sobre un substrato de la marca Isola modelo IS–680/2216, depositadas 
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sobre la superficie superior e inferior de una tarjeta de 8 capas, con un perfil de rugosidad 

diferente en cada una de éstas. El primero de ellos de perfil bajo (VLP) y el segundo de 

perfil estándar (STD), los cuales presentan una rugosidad cuya altura rms de los picos es de 

0.650 μm y 2.64 μm, respectivamente. 

 

Figura 4.1 Tarjeta prototipo que incluye las estructuras microstrip utilizadas en el desarrollo y verificación 

experimental de la propuesta. 

Para este trabajo se optó por utilizar las líneas que presentan un valor de rugosidad de 

0.650 μm. El criterio en el cual se basó esta elección fue el de utilizar un valor de rugosidad 

en el cual el coeficiente de Hammerstad–Jensen  no se saturara a un valor de 2 para el rango 

de frecuencias analizado, esto con la finalidad de estudiar el efecto de la rugosidad a un 

mayor rango de frecuencias. Como se explicó en el Capítulo 2, el coeficiente de 

Hammerstad–Jensen definido en la ecuación (2.3) se aproxima a un valor de 2 a frecuencias 

cada vez más altas cuando la rugosidad de la interfaz metal–dieléctrico se ve reducida  

(hablando en el contexto de tecnología de PCBs) [20]. Para ilustrar experimentalmente esto, 

se procedió a extraer el coeficiente de Hammerstad–Jensen a partir de (2.7) para los dos 

valores de rugosidad presentes en las estructuras de la tarjeta prototipo (0.650 μm y 2.54 

μm), dando como resultado las curvas presentadas en la Fig. 4.2. Aquí se puede apreciar 

claramente que en todo el rango de frecuencias analizado, para un valor de rugosidad de 

0.650 μm, el coeficiente de Hammerstad–Jensen no se satura a un valor de 2 antes de 
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alcanzar los 50 GHz, mientras que para la interfaz más rugosa (2.54 μm), la saturación 

ocurre casi desde los 20 GHz. Recuérdese, de la definición del modelo de Hammerstad–

Jensen, que una vez que el coeficiente correspondiente se satura, la atenuación debida a las 

pérdidas por conductor vuelve a ser proporcional a la raíz cuadrada de la frecuencia. De 

hecho, en este caso la derivada de la función que define este modelo duplica su valor en 

altas frecuencias (i.e. a partir de la saturación del coeficiente) con respecto a bajas 

frecuencias (i.e. cuando la profundidad de piel es mucho mayor a las dimensiones del 

conductor). 

 

Figura 4.2 Coeficiente de Hammerstad–Jensen para los dos valores de rugosidad en el prototipo de prueba. 

Las líneas fabricadas fueron diseñadas para presentar una impedancia característica de 

50 Ω y se fabricaron con dos longitudes, 4 y 8 pulgadas; dichas líneas se muestran en la 

Fig. 4.3. Su separación con el plano de tierra (i.e., la altura de la capa dieléctrica sobre la 

que se forman) es h = 147 μm, la permitividad nominal relativa del material dieléctrico  y 

su tangente de pérdidas a 10 GHz  es εr = 3 y tanδ = 0.003 respectivamente. Para el caso de 

los trazos conductores, el espesor es t = 17.78 μm  y el ancho es w = 330.2 μm.  Las líneas 

fueron terminadas con pads de prueba en configuración GSG (tierra–señal–tierra, por sus 

siglas en inglés) para permitir su medición con puntas coplanares.  
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Figura 4.3  Fotografía de las líneas microstrip de 4 y 8 pulgadas medidas. 

Las mediciones de las líneas de prueba se realizaron en el rango de 100 MHz a 50 GHz 

utilizando un analizador de redes vectorial (VNA) de la marca Agilent modelo E8361A. Se 

utilizaron puntas de prueba coplanares de RF con 250 μm de separación entre agujas. Para 

definir el plano de medición al nivel de las estructuras de prueba y la impedancia de 

referencia a 50 Ω, se empleó el procedimiento de calibración SOLT (corto-abierto-carga-a 

través, por sus siglas en inglés). Éste es uno de los algoritmos de calibración más utilizado 

con la finalidad de eliminar los errores sistemáticos en los parámetros S [34]. Fotografías 

con detalles del procedimiento de calibración y medición se muestran en la Fig. 4.4.  

 

Figura 4.4  Calibración de puntas de prueba GSG mediante técnica SOLT (izquierda). Medición de 

parámetros S sobre líneas de prueba con puntas coplanares (derecha). 

4.1.1  Extracción de datos experimentales  
Los datos experimentales extraídos en el presente trabajo permiten la determinación de la 

atenuación de líneas microstrip, y ésta a su vez hace posible la obtención de la resistencia 

en serie asociada con las pérdidas por conductor en las líneas. En otras palabras, para la 

obtención de la resistencia en serie de una línea microstrip a partir de las mediciones de los 

parámetros S se determina la constante de propagación γ y la impedancia característica de 
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la línea Zc. La función que relaciona los parámetros anteriormente mencionados con la 

resistencia de la línea, se presenta en la siguiente ecuación: 

                                                             𝑅 = 𝑟𝑒 {𝛾 ∙ 𝑍𝑐}                                                                    (4.1) 

La constante de  propagación γ fue  determinada a partir de la medición de los 

parámetros S de dos líneas de terminación sencilla con igual sección transversal pero con 

diferente longitud (4 pulgadas y 8 pulgadas) [35]. Posteriormente, la correspondiente 

impedancia característica (Zc) fue determinada a partir de γ,  usando el método propuesto en 

[36]. En  la Fig. 4.5, se muestran las curvas obtenidas para cada uno de estos parámetros. 

  
Figura 4.5  Extracción de datos experimentales. Parte real de la constante de propagación γ (izquierda). Parte 

real de la impedancia característica Zc. 

 

Figura 4.6  Resistencia en serie de línea microstrip extraída de datos experimentales. 
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Con la extracción de γ y Zc, fue posible determinar las pérdidas por conductor de la 

línea, representadas por la resistencia de ésta, tal como se muestra en la Fig. 4.6. La 

extracción de la resistencia en serie a partir de mediciones es usada para validar la precisión 

que muestra el modelo propuesto. Dicha validación se mostrará en la Sección 4.4. 

4.2  Modelado de la resistencia incluyendo efecto de 
distribución de corriente en el modelo de 
Hammerstad–Jensen 

Como se mencionó en el Capítulo 2, el modelo propuesto por Hammerstad–Jensen ha 

permitido caracterizar las pérdidas por conductor en una línea de transmisión considerando 

la rugosidad presente en la interfaz metal–dieléctrico. Sin embargo, con los requerimientos 

actuales de miniaturización e incremento en la velocidad de procesamiento en los sistemas 

electrónicos, este modelo deja de presentar precisión. Con la finalidad de demostrar lo 

anteriormente mencionado, se hizo la comparación del modelo de la resistencia de la línea 

obtenido de la ecuación (2.3) contra la resistencia determinada de datos experimentales a 

partir de la ecuación (4.1). Dicha comparación se muestra en las curvas presentadas en la 

Fig. 4.7, donde se aprecia que a frecuencias mayores a 5 GHz, este modelo deja de 

presentar precisión para representar una interconexión, ya que supone que a altas 

frecuencias la corriente fluye únicamente en la parte inferior del conductor (i.e., en la 

interfaz metal–dieléctrico). Así que, fue necesario hacer una modificación al modelo de la 

línea para obtener resultados más confiables como se verá a continuación. 

Con base en lo anterior, un modelo alternativo fue propuesto, el cual considera, además 

de la rugosidad en la interfaz metal–dieléctrico, el efecto de la distribución de corriente en 

el trazo conductor. Sabiendo que la rugosidad presente en el conductor se encuentra en la 

superficie inferior de éste y que es en esta zona donde se concentra la mayor cantidad de 

corriente, fue posible deducir que ambos efectos en conjunto impactan de manera diferente 

en la atenuación de la señal. Dicho modelo se presentó en el Capítulo 3 por medio de la 

resistencia en serie de la línea Rlínea.  

Como se mencionó anteriormente el modelo propuesto es modelado por la ecuación 

(3.3) y se presenta nuevamente a continuación: 
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 𝑅𝑙í𝑛𝑒𝑎 =
𝑘1𝑘𝐻�𝑓

𝑘𝐻�1 − 𝑛𝑖𝑓𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟� + 𝑛𝑖𝑛𝑓𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟
    

 

Figura 4.7 Comparación del modelo de Hammerstad–Jensen contra datos experimentales para la resistencia 

en serie de línea microstrip. 

Aunque el modelo anterior representa el modelo de la resistencia en línea Rlínea, este 

está incompleto, ya que le falta que se le sustituya el modelo de la concentración de 

corriente de la superficie inferior del trazo de la línea ninf desarrollado también en el 

Capitulo 3 de esta tesis. Es así que sustituyendo la ecuación (3.11) en la ecuación (3.3) se 

obtiene: 

                                                 𝑅𝑙í𝑛𝑒𝑎 =
𝑘1𝑘𝐻�𝑓

𝑘𝐻(1 − 𝐴 − 𝐵𝑓) + 𝐴 + 𝐵𝑓                                         (4.2) 

 Así, con la ecuación (4.2) se propone un nuevo modelo de las pérdidas por conductor el 

cual involucra los efectos físicos en el conductor mencionados al inicio de esta sección 

(efecto piel, rugosidad, concentración de corriente). Sin embargo, aunque la ecuación (4.2) 

representa un modelo exacto, este involucra demasiados parámetros que hacen que la 

extracción de cada uno de estos sea difícil de obtener, razón por la cual se propone un 

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15
0

20

40

60

80

100

120

140
R 

(Ω
/m

)

f (GHz)

 Datos experimentales
 Modelo Hammerstad - Jensen

f = 5 GHz



62 
 

modelo más simple que permita una fácil extracción de los parámetros sin que pierda 

presión con el modelo exacto. 

Así, la obtención de la ecuación simple se basa en [30], en donde la ecuación exacta es 

dividida en dos partes, la primera representada por  𝑘1𝑘𝐻�𝑓 cuyos parámetros involucran 

las pérdidas por rugosidad y efecto piel en función de la raíz cuadrada de la frecuencia, y la 

segunda asociada con 1
 𝑘𝐻(1−𝐴−𝐵𝑓)+𝐴+𝐵𝑓

 cuyos parámetros involucran principalmente la 

concentración de corriente en la interfaz metal – dieléctrico (sección donde también la 

rugosidad tiene impacto) en función lineal con la frecuencia. Es esta segunda parte de la 

ecuación la que se sustituye por un coeficiente k2 el cual es multiplicado por f, donde f 

representa la dependencia lineal de la frecuencia de las pérdidas por conductor relacionada 

con la distribución de corriente en la superficie inferior del trazo: 

                                                                  𝑅 = 𝑘1𝑘𝐻�𝑓 + 𝑘2𝑓                                                      (4.3) 

Para probar que la ecuación (4.3) representa efectivamente al modelo desarrollado 

exacto (ecuación 4.2), se realizó la correlación de ambos modelos. Dicha correlación se 

muestra en la Fig. 4.8. 

 

Figura 4.8 Correlación de modelo de la resistencia de la línea a partir de una aproximación simple contra el 

modelo desarrollado exacto. 
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En la Figura 4.8 se observa una buena correlación entre el modelo desarrollado exacto y 

el modelo simple, lo cual indica que la aproximación simple propuesta es válida para 

modelar la resistencia de la línea. Además que con la nueva propuesta los parámetros a 

determinar se reducen y su extracción se pueden realizar a partir de una simple regresión 

lineal. 

La determinación de cada uno de los parámetros de la ecuación (4.3) se presenta en la 

siguiente sección. 

4.3  Extracción de parámetros 
En esta sección se presenta una propuesta para la extracción de los parámetros del modelo 

desarrollado. La ecuación (4.6) consta de tres parámetros a ser determinados k1, k2 y kH. Sin 

embargo, debido a que kH se obtiene de (2.8), el número de parámetros a determinarse se 

reduce a dos, k1 y k2. En la Fig. 4.9 se muestra kH en función de la frecuencia, dicho 

coeficiente se obtuvo para un valor rms de rugosidad en la interfaz metal–dieléctrico de 

0.650 μm.  

 

Figura 4.9 Coeficiente de Hammerstad–Jensen para las microstrip cuya rugosidad de la interfaz metal–

dieléctrico presenta un valor nominal de 0.650 μm. 
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Con la extracción de kH, es posible reorganizar la ecuación (4.6) tal que: 

                                                            
𝑅

𝑘𝐻 ∗ �𝑓
= 𝑘1 + 𝑘2

�𝑓
𝑘𝐻

                                                      (4.4) 

Al graficar la expresión (4.4) tal que 𝑅/(𝑘𝐻 ∗ �𝑓) sea función de �𝑓/𝑘𝐻, es posible 

determinar a partir de una regresión lineal el valor de  k1 y k2  asociadas con la intersección 

con el eje de las ordenadas y la pendiente, respectivamente. Esta regresión se presenta en la 

Fig. 4.10 para la estructura presentada en la Sección 4.1, con un valor rms de rugosidad en 

la interfaz metal–dieléctrico de 0.650 μm. 

En la Fig. 4.10 se puede apreciar que no existe una buena correlación entre la curva 

extraída de la ecuación (4.4) y la regresión lineal realizada, esto para un valor rms de 

rugosidad de 0.650 μm. Sin embargo, de un análisis posterior se observó que el factor que 

ocasiona que la curva de la Fig. 4.10 no muestre una tendencia lineal en todo el rango de 

frecuencia es el valor rms de rugosidad en la interfaz metal–dieléctrico hrms. Como se 

mostró al inicio de esta sección, dicho valor es necesario para obtener el coeficiente de 

Hammerstad–Jensen, kH.  

 

Figura 4.10 Regresión lineal para la extracción de k1 y k2 en las líneas estudiadas. 
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El impacto de la variación del valor rms de rugosidad se presenta en las Figs. 4.11 y 

4.12. En la Fig. 4.11 se observa una tendencia lineal en casi todo el rango de frecuencia 

cuando el valor rms de rugosidad es menor a 0.50 μm, mientras que a valores rms de 

rugosidad mayores a 0.585 μm las curvas presentan una tendencia lineal solo en cierto 

rango de frecuencia. Siendo así que cambiando el valor de rugosidad por 0.585 μm, la 

curva de la Fig. 4.12 presenta una tendencia lineal en un mayor rango de frecuencia  en 

comparación con la curva mostrada en la Fig. 4.10.  

 

Figura 4.11 Coeficiente de Hammerstad – Jensen  para estructura microstrip variando el valor de rugosidad un 

5%, 10%, 20 % y 30% del valor proporcionado por el fabricante. 

Finalmente, con el cambio del valor rms de rugosidad por un valor menor al que 

presentan las estructuras, fue posible aplicar una regresión lineal a la curva de la Fig. 4.12  

en todo el rango de frecuencia analizado y  así obtener valores para los parámetros k1 y k2, 

donde, k1= 3.88 x 10-4 y k2= 3.3 x 10-9. Una vez determinados todos los elementos 

presentados en la Fig. 4.12 los resultados obtenidos se utilizan para reproducir la resistencia 

en serie de la línea R a partir del modelo propuesto. Dicha representación  y su respectiva 

validación se presentan en la siguiente sección. 
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Figura 4. 12  Regresión lineal aplicada a la resistencia normalizada para la determinación de  k1 y k2 para un 

valor de rugosidad de 0.585 μm. 

4.4   Validación del modelo de pérdidas por conductor 
desarrollado 

Con la finalidad de verificar la validez del modelo propuesto, los datos experimentales y los 
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presentados en el Capítulo 2 contra el modelo presentado en este trabajo. Aquí, se puede 
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estos modelos se desvían notablemente de los datos experimentales alrededor de una 

frecuencia dada. Siendo que para  el modelo que considera el efecto piel, dado por la 

ecuación (2.3), el rango de frecuencia sea hasta 1.8 GHz,  y 5 GHZ  para el modelo 
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Figura 4.13 Correlación experimental de la resistencia en serie de la línea de transmisión. 

 
Figura 4.14 Comparación de modelos de la resistencia. 
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para verificar la validez de nuestro modelo que se hizo uso de una herramienta de 

validación computacional electromagnética, la cual permite cuantificar la comparación de 

los modelos con los datos experimentales. Dicha herramienta se basa en la técnica de 

validación selectiva (FSV, por sus siglas en ingles) y se explica detalladamente en [37, 38]. 

La técnica FSV propone a partir de la Tabla 4.1, una interpretación cualitativa de la 

correlación de nuestros modelos a partir del valor ADM (medición de la diferencia en 

amplitud) y el valor FDM (medición de la diferencia de rasgos de los datos) obtenidos con 

la herramienta FSV. 

Valor FSV (cuantitativo) Interpretación FSV (cualitativa) 

ADM ≤ 0.1 Excelente 

0.1 ≤ ADM<0.2 Muy buena 

0.2 ≤ ADM<0.4 Buena 

0.4 ≤ ADM<0.8 Razonable 

0.8 ≤ ADM<01.6 Pobre 

1.6 ≤AMD Muy pobre 
Tabla 4.1 Interpretación de la escala de valores FSV. 

Así, con el uso de la herramienta FSV fue posible obtener los valores para ADM que 

nos permitieran verificar la validez de los modelos de la resistencia. Dicha validación y su 

interpretación cualitativa se presentan en la Tabla 4.2.  

Modelo Valor FSV Interpretación cualitativa 

Convencional 0.74 Razonable 

Hammerstad - Jensen 0.15 Muy buena 

Propuesto 0.04 Excelente 
Tabla 4.2 Validación de los modelos de la resistencia con el uso de la  herramienta FSV. 

Con la Tabla 4.2, fue posible corroborar también la validación hecha al inicio de esta 

sección. 

De acuerdo a lo anterior, es posible enfatizar que la validez en el modelado de las 

pérdidas por conductor, depende fundamentalmente de cada uno de los efectos físicos 

presentes en el conductor que se acentúan con el incremento de la frecuencia. Por lo tanto, 
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el modelo propuesto en esta tesis presenta una buena opción para el modelado de las 

pérdidas por conductor ya que considera efectos que no eran considerados en conjunto 

anteriormente, tales como la rugosidad en la interfaz metal–dieléctrico y la distribución de 

corriente en esta zona. Sin embargo, al igual que los modelos presentados en el Capítulo 2,  

el modelo propuesto presenta ciertas limitaciones, como lo es el valor rms de rugosidad que 

presenten las líneas, ya que para obtener buenos resultados se requiere de estructuras no 

muy rugosas.  

4.4.1  Validación del modelo de pérdidas por conductor 
en estructuras con diferentes inclinaciones 

Una vez que se validó el modelo de las perdidas por conductor para las estructuras 

mostradas en la Fig. 4.3, las cuales cuentan con una inclinación del trazo conductor con 

respecto a las fibras de referencia del substrato igual a 0°, se procedió ahora a validar dicho 

modelo en las estructuras faltantes mostradas en el prototipo de la Fig. 4.1, las cuales 

cuentan con diferentes inclinaciones del trazo conductor con respecto a las fibras del 

sustrato (7°, 10° y 15°). 

Así que en la Tabla 4.3 se muestra los valores de los parámetros k1 y k2 que fueron 

extraídos para las estructuras anteriormente mencionadas, así como los valores FVS y la 

interpretación de estos para la validación del modelo. 

Prototipo 

(Inclinación °) 

k1 k2 FSV Interpretación 

cualitativa 

7° 4.40 X 10-4 2.65 X 10-9 0.039 Excelente 

10° 4.30 X 10-4 2.65 X 10-9 0.040 Excelente 

15° 4.15 X 10-4 2.6 X 10-9 0.041 Excelente 
Tabla 4.3 Validación de los modelos de la resistencia con diferentes inclinaciones (7°, 10°, 15°). 

Con los valores de la Tabla 4.3 fue posible la reproducción de las curvas de las Figs. 

4.15, 4.16 y 4.17, en donde se observa una excelente correlación del modelo de la 

resistencia con los datos experimentales. 
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Figura 4.15 Correlación experimental de la resistencia en serie de la línea de transmisión para línea con 

inclinación de 7°. 

 

Figura 4.16 Correlación experimental de la resistencia en serie de la línea de transmisión para línea con 

inclinación de 10°. 
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Figura 4.17 Correlación experimental de la resistencia en serie de la línea de transmisión para línea con 

inclinación de 15°. 

Con los resultados mostrados anteriormente es posible confirmar la validez del modelo 

de las pérdidas por conductor propuesto en diferentes estructuras, ya que para cada una se 

observa una excelente correlación en rangos de frecuencias superiores a los de los modelos 

convencionales. 

4.5  Conclusiones 
En esta sección se presentó la metodología empleada para obtener,  a partir del modelo de  

Hammerstad–Jensen, un modelo alternativo de las perdidas por conductor, pero ahora 

adicionando en este, el efecto de la distribución de corriente analizado en el Capítulo 3.  

Posteriormente, se presentó la metodología de extracción de los parámetros que conforman 

el modelo propuesto en este trabajo.  

Es posible a partir de la Fig. 4.14 y la Tabla 4.2, apreciar la validez del modelo 

propuesto contra los modelos existentes, donde además se puede observar la excelente 

correlación entre los datos experimentales y el modelo propuesto en el rango de 100 MHz a 

15GHz , lo cual valida la metodología empleada en este trabajo. 
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Finalmente, a partir de una comparación de modelos, se demostró la precisión que el 

modelo propuesto presenta en comparación con otros modelos existentes.   
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Capítulo 5 

Conclusiones y trabajo futuro 
En esta tesis se presentó un análisis de efectos físicos, tales como la distribución de 

corriente y la rugosidad en la interfaz metal–dieléctrico, que impactan en las perdidas por 

conductor en líneas microstrip fabricadas en PCB. A partir de este estudio se realizó una 

propuesta para el modelado de las pérdidas por conductor considerando la interacción 

simultánea de los efectos antes mencionados.  

Dos tipos de herramientas fueron utilizadas principalmente para el desarrollo de este 

trabajo: simuladores electromagnéticos de onda completa y equipo de medición de altas 

frecuencias. Esto permitió el análisis detallado de las estructura de las interconexiones, 

haciendo particular énfasis en los efectos que ocurren en el material conductor. Por otra 

parte, el tener acceso a un prototipo fabricado con diversas líneas de transmisión hizo 

posible el desarrollo y verificación experimental de la propuesta. Algunos detalles 

particulares acerca de los resultados obtenidos en esta tesis son explicados a continuación. 

5.1 Uso de herramientas computacionales 

Para el análisis de la distribución de corriente en líneas microstrip fueron utilizados dos 

simuladores: HFSS y Sonnet. El primero, a partir de un análisis cualitativo se observó en 

función de la frecuencia la distribución de la corriente en la sección transversal de la línea. 

Mientras que con el segundo fue posible hacer un análisis cuantitativo, con el cual se 

obtuvo una ecuación analítica de la distribución de la corriente en función de la frecuencia 

representada por la ecuación (3.8).  

El análisis en Sonnet se hizo considerando estructuras microstrip con diferentes 

geometrías, es decir diferentes anchos y espesores del trazo conductor y diferentes 

espesores del dieléctrico. A partir de este análisis se pudo observar que independientemente 

de la estructura simulada, para todos los casos, la distribución de corriente presenta una 
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tendencia lineal con el incremento de frecuencia. Dichos resultados fueron presentados en 

la Fig. 3.11. 

5.2 Diseño y medición de prototipos 

En el diseño de los prototipos se consideraron variaciones en ciertos parámetros de las 

líneas microstrip, tales como la longitud de las líneas y la rugosidad en la interfaz metal–

dieléctrico. La primera permitió la extracción de los datos experimentales y la segunda 

analizar su efecto en la integridad de la señal. De tal forma que se fabricaron líneas con dos 

longitudes, 4 y 8 pulgadas. Así como dos diferentes perfiles de rugosidad: uno de  ellos 

correspondiente a un perfil de rugosidad estándar con un valor hrms = 2.5 μm y el otro a un 

perfil de rugosidad muy bajo con un valor hrms = 0.650 μm.  Sin embargo, aunque se 

realizaron variaciones de rugosidad y longitud, las líneas también se fabricaron para 

presentar una impedancia de 50 Ω. 

Finalmente, las mediciones de los prototipos se realizaron en el laboratorio de altas 

frecuencia del INAOE utilizando un analizador de redes vectorial (VNA) de la marca 

Agilent modelo E8361A. Con estas mediciones fue posible realizar la extracción de los 

datos experimentales y con ello realizar la validación de la propuesta de esta tesis mostrada 

en la Fig. 4.12, la cual presenta una buena correlación en el rango de frecuencia de 0.01–15 

GHz. 

Aunque con los prototipos diseñados fue posible realizar  la extracción de los datos 

experimentales y la validación del modelo propuesto, se presentaron algunos problemas. 

Esto debido principalmente a la longitud de las estructuras, ya que a altas frecuencias las 

mediciones presentaban mucho ruido. En este sentido, dicho efecto indeseable se acentúa 

con el aumento de la longitud de las líneas. Es por eso que se recomienda que en análisis 

posteriores se diseñen prototipos con longitudes menores a las que se tienen. 
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5.3 Resumen de contribuciones 

Una vez que se expuso el uso de las herramientas utilizadas en esta tesis, se presenta a 

continuación las contribuciones de esta tesis, las cuales se pueden resumir en los siguientes 

puntos: 

1. La principal contribución derivada del análisis presentado a través de esta tesis,  fue 

la propuesta de un método para la determinación analítica de los parámetros 

involucrados en el  nuevo modelo desarrollado. Donde, al modelo de la resistencia 

de la línea que considera la rugosidad se le incluyó el efecto de la distribución de 

corriente analizado en el Capítulo 3. Siendo ésta, una nueva propuesta que podrá 

ser utilizada por diseñadores de PCBs. 

 

2. Mediante simulaciones electromagnéticas fue posible realizar un análisis de la 

distribución de corriente en el trazo conductor de una línea microstrip en función de 

la frecuencia, a partir del cual se presentaron tres resultados importantes: El 

primero fue que la concentración de corriente en los bordes del trazo de la línea 

comienzan a ser significativos desde muy bajas frecuencias. El segundo, que la 

concentración de corriente en la superficie superior del trazo sigue siendo 

significativo aun a altas frecuencias. Y el tercero fue que la concentración de la 

corriente en la superficie inferior de la línea incrementa linealmente con la 

frecuencia. 

 

3. El rango de validez que se obtuvo con el modelo propuesto presenta mejor 

precisión que los modelos ya existentes, lo cual se pudo observar en la Fig. 4.14. 

Sin embargo se debe ser cuidadoso al utilizar el modelo en estructuras que 

presenten valores de rugosidad elevados. 

5.4 Observaciones finales 

Con la realización de esta tesis se abre la oportunidad de realizar nuevos estudios. Por lo 

que ahora  se propone realizar el mismo análisis en líneas Striplines, las cuales presentan 
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rugosidad en la interfaz metal–dieléctrico tanto en la parte superior e inferior del trazo. 

También, se propone realizar estudios para determinar simultáneamente las pérdidas por 

dieléctrico y conductor en líneas de transmisión considerando los efectos analizados en esta 

tesis, además de otros efectos a microescala, ya que la determinación de estos parámetros es 

muy difícil debido a la complicada separación de los efectos involucrados. 

Otras oportunidades de investigación que se abren con esta tesis es la implementación 

de modelos físicos implementables en SPICE, los cuales sean escalables con la geometría y 

tecnología. 
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