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PRESENTACIÓN 

El transistor MOSFET es uno de los dispositivos más utilizados en multitud de aplicaciones 
electrónicas, por sus excelentes características de funcionamiento, su bajo consumo y su gran 
capacidad de miniaturización. El constante progreso de la tecnología microelectrónica ha 
permitido una reducción de las dimensiones de este dispositivo, lo que ha conllevado mejoras en 
las prestaciones de los circuitos integrados (CI). Sin embargo, cuando sus dimensiones alcanzan 
el rango nanométrico, aparecen diferentes fenómenos físicos de distinta naturaleza, como efectos 
de canal corto, procesos cuánticos y/o aumento de los campos eléctricos dentro del dispositivo, 
que afectan a las prestaciones y a fiabilidad de dichos transistores. Los asociados al aumento de 
los campos eléctricos han provocado la aparición de diversos mecanismos de fallo, por ejemplo 
el Bias Temperature Instability (BTI), la Degradación por Portadores Calientes (CHC) o la 
Ruptura Dieléctrica (BD), que repercuten negativamente en la fiabilidad del transistor y, a su vez, 
al funcionamiento de los CIs. En tecnologías actuales, tanto el BTI como el CHC son mecanismos 
que producen modificaciones en los parámetros eléctricos de los transistores. 

Tanto el BTI como la degradación CHC se caracterizan por la variación (aumento) de la 
tensión umbral, Vth, y otros parámetros eléctricos relevantes de los MOSFET, por ejemplo, la 
transconductancia, durante el funcionamiento del dispositivo. Para explicar estas variaciones se 
han desarrollado distintos modelos, basados en la física del fenómeno. En este sentido, está 
aceptado en la comunidad científica que el incremento de la tensión umbral, ΔVth, es debido a 
defectos localizados en el dieléctrico de puerta o en la interfaz de este con el canal del transistor 
que se cargan cuando se aplica una tensión y se descargan cuando se suprime, lo que conlleva a 
una disminución de ΔVth (recuperación). La recuperación de la tensión umbral del transistor es 
uno de los aspectos que más dificulta la caracterización del BTI. Con el objetivo de evaluar la 
degradación real que sufre el dispositivo se requieren técnicas de caracterización suficientemente 
rápidas que permitan registrar correctamente las variaciones de tensión umbral en tiempos muy 
cortos, tras eliminar la tensión, y que permitan extraer los parámetros de los modelos que la 
describen. Así pues, la caracterización del BTI y la extracción de parámetros han sido tópicos de 
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esta tesis. A continuación se detalla la estructura de dicha tesis explicando brevemente que se 
presenta en cada capítulo. 

En el capítulo 1, tras explicar brevemente el funcionamiento del transistor MOSFET, se 
presentará un breve resumen histórico de algunas de las modificaciones relevantes para esta tesis 
que han debido introducirse en el transistor para continuar con la reducción de sus dimensiones. 
A continuación, se describirán con detalle los mecanismos de degradación del BTI y el CHC, 
incidiendo en los efectos que producen en la fiabilidad del transistor, con especial énfasis en las 
técnicas más utilizadas para su caracterización. 

Para superar las limitaciones de resolución temporal que presentan las técnicas de 
caracterización convencionales, en el capítulo 2 se describe la técnica de caracterización 
desarrollada, basada en el concepto de medida ultrarrápida (Ultra-Fast). Para complementar esta 
técnica, se ha implementado una metodología de extracción de parámetros del modelo físico PDO 
(Probabilístic Defect Occupancy Model). Esta metodología permite reproducir ΔVth obtenido de 
la caracterización y obtener información de los defectos que contribuyen a la variación de la 
tensión umbral. Como ejemplo de aplicación, la combinación de la técnica de medida Ultra-Fast 
con la metodología de extracción de parámetros ha permitido estudiar la degradación producida 
por el NBTI en transistores pMOSFETs, los cuales han sido fabricados con distintos procesos de 
annealing. Los resultados han permitido comparar el efecto de los diferentes procesos en las 
distribuciones de defectos de los transistores. 

En el capítulo 3 se presentan los resultados de un análisis sistemático del impacto de diferentes 
condiciones de estrés, en concreto de la temperatura y las tensiones de puerta y drenador, en la 
distribución de defectos que contribuyen al ΔVth. Mediante la metodología presentada en el 
capítulo 2, se obtiene la distribución de defectos y se estudia su dependencia con las diferentes 
condiciones de estrés. Para ello, se ha hecho un análisis unificado de los resultados, 
independientemente de las condiciones de estrés (BTI y CHC) en el contexto del modelo PDO. 

En el capítulo 4 se presentan los resultados obtenidos del estudio del efecto de la degradación 
BTI en la variación en los parámetros de pequeña señal del transistor, cuando se aplican estreses 
en la puerta del transistor en el rango de las radiofrecuencias (RF). Se desarrolla una metodología 
que permite obtener los parámetros del modelo de pequeña señal del transistor, a partir de los 
parámetros [S] medidos. Para trasladar los efectos que produce la degradación del BTI al circuito, 
se ha estudiado el efecto de la variación de los parámetros de pequeña señal del transistor en las 
prestaciones de un amplificador de radiofrecuencia simple. 

Finalmente, se presentarán las conclusiones más relevantes obtenidas en esta tesis del estudio 
de los mecanismos de degradación del BTI y CHC en MOSFETs ultraescalados. 
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1. MECANISMOS DE DEGRADACIÓN EN EL MOSFET 

La gran evolución de la industria electrónica ha sido posible gracias al transistor MOSFET (de 
sus siglas en inglés, Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor) [1]. Desde su invención 
en 1958 ha estado y sigue estando en la base de los actuales circuitos integrados (CI), debido a 
sus prestaciones, consumo y capacidad de miniaturización. Como predijo Gordon Moore en el 
año 1965, el número de transistores por chip se ha ido doblando cada 18 meses [2]. Este aumento 
exponencial de la densidad de integración de los transistores que forman parte del CI ha permitido 
aumentar las prestaciones de los sistemas electrónicos y, como consecuencia, por ejemplo, 
disponer de ordenadores más rápidos. Sin embargo, para poder cumplir estos requisitos, el 
MOSFET ha experimentado un conjunto de modificaciones, en sus dimensiones y tensiones de 
polarización, conocidas como escalado. El International Technology Roadmap for 

Semiconductors (ITRS) cada año especifica los principales problemas que se deben abordar a 
corto y largo plazo, así como los objetivos que se deben cumplir para continuar con la evolución 
del escalado de los dispositivos [3]. A pesar de los beneficios que aporta el escalado, a medida 
que se reducen las dimensiones de los transistores aparecen fenómenos físicos de distinta 
naturaleza que limitan las prestaciones de los CIs y afectan a su fiabilidad.  

En este capítulo de introducción, por un lado, se describirá el funcionamiento del transistor 
MOSFET y se hará un breve resumen histórico, hasta el día de hoy, sobre las modificaciones que 
ha ido experimentando debido al escalado. Por otro lado, se explicará alguna de las problemáticas 
asociadas a la disminución de las dimensiones de los dispositivos, relevantes para el trabajo 
desarrollado en esta tesis, que limitan sus prestaciones y fiabilidad. En concreto, se analizarán dos 
de los mecanismos de degradación más relevantes en los MOSFETS actuales, como son el BTI 
(Bias Temperature Instability) y el CHC (Channel Hot Carriers), haciendo énfasis en las técnicas 
más utilizadas para su caracterización. 
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1.1 El transistor MOSFET 

El transistor MOSFET es uno de los dispositivos más utilizados en la industria electrónica. Su 
funcionamiento se basa en el control de la corriente que circula por el dispositivo mediante un 
potencial aplicado entre dos de sus terminales. 

El MOSFET está formado por una estructura capacitiva MOS (Metal Oxido Semiconductor) a 
la que se le añaden dos regiones semiconductoras altamente dopadas en los extremos. La 
capacidad MOS (Figura 1-1a) es una estructura de dos terminales formada por dos electrodos con 
una capa de material dieléctrico entre ellos. Uno de estos electrodos es el terminal de puerta (gate), 
que puede ser de metal o de polisilicio altamente dopado. El otro es el terminal de sustrato (bulk), 
formado por un material semiconductor (generalmente silicio, Si) dopado con impurezas. Estas 
impurezas pueden ser aceptoras (los portadores mayoritarios son h+), por ejemplo el boro o el 
galio (se hablará de un sustrato tipo P), o pueden ser donadoras (los portadores mayoritarios son 
e–), por ejemplo el arsénico o el fósforo (se hablará de un sustrato tipo N). El material dieléctrico 
de grosor tox, situado entre ambos terminales ha ido cambiando con la evolución de la tecnología. 
Inicialmente se utilizó el óxido de silicio (SiO2) y posteriormente fue modificado añadiendo 
nitrógeno (SiON) para mejorar las propiedades dieléctricas. Como se verá posteriormente, 
actualmente, se utilizan compuestos dieléctricos (stacks) formados por materiales con una alta 
permitividad dieléctrica (high-k). 

Añadiendo a los laterales de la estructura MOS dos regiones semiconductoras altamente 
dopadas con impurezas de naturaleza contraria a las impurezas del semiconductor del sustrato, se 
forma la estructura básica de un transistor MOSFET (Figura 1-1b). Los terminales conectados a 
estas regiones se denominan drenador (drain) y fuente (source), y se añaden a los otros dos 
terminales, ya conocidos, de la estructura MOS: la puerta y el sustrato, teniendo así una estructura 
de 4 terminales. Las dimensiones que definen la geometría de un MOSFET son la distancia entre 
la uniones (L), su anchura (W en el plano perpendicular) y el grosor del dieléctrico, tox. 

 

a) b) 

Figura 1-1. a) Estructura capacitiva MOS y b) estructura básica de un transistor pMOSFET. 

El MOSFET es un dispositivo de efecto de campo. Si no se aplica tensión en el terminal de 
puerta, VGS, o ésta es demasiado pequeña, la corriente que fluye a través de la estructura MOS es 
nula. Al aplicar una tensión en el terminal de puerta se genera un campo eléctrico vertical que 
modifica la concentración de portadores (e- o h+) en la región del semiconductor adyacente al 
dieléctrico. Así, la puerta es el terminal de control que permite modificar las propiedades de 
conducción del dispositivo. Si el potencial aplicado entre la puerta y el sustrato es suficientemente 
elevado (en valor absoluto) se creará una capa de inversión de portadores minoritarios en la región 
del semiconductor adyacente al dieléctrico. En este caso se dice que se forma el canal del 
transistor y las regiones de drenador y fuente quedan unidas eléctricamente a través de él. La 

tox 
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mínima tensión de puerta VGS necesaria para crear la capa de inversión o canal se denomina 
tensión umbral (Vth) y es uno de los parámetros eléctricos fundamentales del transistor MOSFET. 
Si el sustrato es de tipo P y se aplica una tensión positiva en el terminal de puerta, la capa de 
inversión de portadores minoritarios estará formada por electrones; el transistor es de tipo 
nMOSFET. Por el contrario, si el sustrato es de tipo N, la capa de inversión de portadores 
minoritarios está formada por huecos, al aplicar una tensión de puerta negativa; el transistor es de 
tipo pMOSFET. La tensión aplicada en el terminal de sustrato debe garantizar que las uniones 
semiconductoras sustrato/fuente y sustrato/drenador estén siempre polarizadas inversamente. Una 
vez formado el canal, si se aplica una diferencia de potencial entre drenador y fuente, fluirá una 
corriente entre estos terminales, ID. El valor de esta corriente depende de la polarización del 
MOSFET, tal y como se describe a continuación. 

Cuando la tensión de puerta VGS es cercana a 0V o inferior a la tensión umbral (en valor 
absoluto), la concentración de portadores minoritarios en la región del semiconductor adyacente 
al dieléctrico es muy pequeña y, por lo tanto, no se forma el canal. En esta condición el transistor 
está en corte y no circula corriente (ID) entre el drenador y la fuente (ec. 1-1). El rango de tensiones 
de puerta tal que 0 ≤ |VGS| < |Vth| se llama región subumbral. Las Figuras 1-2a-b muestran la 
sección transversal de un transistor nMOSFET en la región de corte, cuando en el terminal de 
drenador no se aplica tensión y cuando se aplica una tensión VDS > 0V, respectivamente. En ambas 
figuras se observa que el canal no está formado y es independiente de la tensión VDS aplicada. En 
la misma figura se ha representado la región de carga espacial (línea punteada), en función de un 
potencial VDS aplicado.  
 𝐼𝐷 ≈ 0𝐴              |𝑉𝐺𝑆| < |𝑉𝑡ℎ| ec. 1-1 

Una vez formado el canal (|VGS| ≥ |Vth|) (Figura 1-2c), al aplicar un potencial VDS entre el 
drenador y la fuente (Figura 1-2d), fluirá una corriente ID entre ambos terminales que dependerá 
de la tensión VGS aplicada a la puerta. Si la tensión VDS es pequeña, la densidad de portadores a lo 
largo del canal será homogénea y la corriente del canal ID será proporcional a esta tensión. En 
estas condiciones el transistor trabaja como una resistencia, cuyo valor depende de VGS y sus 
terminales son el drenador y la fuente. Entonces, se dice que el transistor trabaja en la 
zona lineal triodo o óhmica y el valor de la corriente ID está determinada por la ec. 1-2. En las 
Figuras 1-2c-d se ha representado la región de carga espacial en la sección transversal del 
transistor, en función de las tensiones VGS y VDS. Esta región se ve modificada en la zona cercana 
al drenador al aplicar una tensión VDS. 
 

THGS VV 
          THGSDS VVV 

 

  









2

2
DS

DSTHGSD

V
VVV

L

W
CoxI   

 

 

ec. 1-2 

Partiendo de la zona de funcionamiento lineal triodo, si el potencial aplicado entre drenador y 
fuente aumenta, de manera que |VDS| ≥ |VGS – Vth| (tensión de saturación VDS_SAT), la densidad de 
portadores en el canal deja de ser homogénea y se produce su estrangulamiento, o pinch-off, en la 
región cercana al drenador, como muestra la Figura 1-2e. En este caso se dice que el transistor 
está trabajando en la zona de saturación y la corriente de drenador ID se mantiene prácticamente 
constante e independiente a la tensión VDS (ec. 1-3). Nótese que cuando |VDS| > |VDS_SAT |, la región 
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de carga espacial de la Figura 1-2e varía muy poco respecto a la obtenida cuando |VDS| = |VDS_SAT|, 
motivo por el cual la corriente se mantiene constante. 
 

THGS VV 
          THGSDS VVV 

          
 THGSSATDS VVV _  

 2
2 THGSD VV

L

W
CoxI    

 

ec. 1-3 

 

Figura 1-2. Zonas de funcionamiento de un transistor nMOSFET en función de las tensiones VGS y VDS. La línea 

discontinua representa la región de carga espacial.  

En las Figuras 1-3a-b se muestran las curvas características ID – VGS e ID – VDS de un transistor 
nMOSFET de canal largo, respectivamente. En la Figura 1-3a se ha representado la corriente ID 
en función de la tensión VGS, en escala lineal y logarítmica. En la región subumbral (VGS < Vth) la 
corriente ID no es exactamente cero, debido a la corriente de fuga de las uniones semiconductoras 
del transistor. Esta región ha ido tomando cada vez más importancia porque determina el consumo 
del dispositivo cuando no conduce, es decir, cuando está en “stand-by”. En la Figura 1-3b se han 
indicado las regiones de funcionamiento del transistor mostradas en la Figura 1-2. La parábola 
coincide con la condición VDS = |VGS – Vth| = VDS_SAT. La región interior de la parábola (VDS < 
VDS_SAT) corresponde a la zona lineal (ec. 1-2). Fuera de la parábola (VDS ≥ VDS_SAT) el transistor 
está en la zona de saturación (ec. 1-3). En la figura también se ha representado la zona de corte 
(ec. 1-1). 

 

Figura 1-3. Curvas características ID – VGS (a) e ID – VDS (b) de un transistor nMOSFET de canal largo. Se 

pueden ver claramente las regiones de funcionamiento del transistor. 
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1.2 El escalado del transistor 

Con el fin de aumentar la densidad de integración de los circuitos integrados, es decir, 
aumentar el número de transistores por unidad de área, el transistor MOSFET ha experimentado, 
en los sucesivos nodos tecnológicos, un conjunto de modificaciones en sus dimensiones (L, W y 
tox), tensiones de polarización, materiales constituyentes y estructura. Unas de las reglas que rigen 
estos cambios son aquellas que dan lugar al escalado a campo constante (constant field 

scaling) [4]. Estas reglas se basan en escalar (reducir) todas las tensiones y dimensiones del 
dispositivo (horizontal y verticalmente) en un mismo factor β (>1), de forma que el campo 
eléctrico en el dispositivo escalado sea el mismo que en el dispositivo sin escalar. Con dicho 
escalado se consigue aumentar la frecuencia de operación del dispositivo en la misma proporción 
que β y la potencia de disipación por chip se reduce en un factor β 2. Sin embargo, el principal 
problema del escalado a campo constante es que la tensión umbral no se escala en un factor β. El 
motivo es que la tensión umbral depende de parámetros propios de los materiales de la tecnología, 
como por ejemplo la función trabajo y el gap del silicio, los cuales no se ven afectados por las 
reglas del escalado a campo constante. Como consecuencia, el intento de reducir todas las 
tensiones y dimensiones en un mismo factor conllevó un aumento progresivo del campo eléctrico 
en las nuevas generaciones de dispositivos. Frente a esta problemática, se propuso una nueva 
estrategia: el escalado generalizado [5], que consiste en escalar las dimensiones del dispositivo 
en un factor β y aumentar el campo eléctrico en un factor α (>1). De este modo, la distribución de 
potencial se ve ligeramente afectada. 

A medida que se reducen las dimensiones del transistor, considerando el escalado 

generalizado, aparecen fenómenos físicos de distinta naturaleza que limitan sus prestaciones y 
afectan a la fiabilidad del dispositivo. Por ejemplo, aparecen corrientes de fugas (por efecto túnel) 
a través del dieléctrico de puerta del transistor debido a la reducción de su grosor tox, la tensión 
umbral se reduce y como consecuencia aumenta la corriente en la región subumbral [6], y 
aparecen los efectos de canal corto [7] debidos a la reducción del área del canal del transistor. Los 
efectos de canal corto más relevantes son: 

 La modulación de la longitud del canal: cuando el transistor está polarizado en la región de 

saturación y se reduce la longitud del canal, L, la corriente de drenador, ID, muestra una 
dependencia con la tensión de drenador VDS.  

 El roll-off: la tensión umbral disminuye al reducir la longitud del canal. 
 La DIBL (Drain-Induced Barrier Lowering): aplicar una tensión en la puerta del transistor 

provoca una disminución de la barrera de difusión de las uniones semiconductoras 
drenador/canal y fuente/canal. Esto provoca una modificación del perfil de potencial en la 
región del drenador, si el MOSFET es de canal largo. Si es de canal corto, también se ve 
afectada la región de la fuente y la barrera de difusión disminuye en dicha región. Su principal 
consecuencia es el aumento de la corriente en la región subumbral. 

 La saturación de la velocidad de los portadores: a medida que se escalan las dimensiones, 
los campos eléctricos en el dispositivo aumentan y esto conlleva la saturación de la velocidad 
de deriva de los portadores en el canal. 

 El Substrate Current-Induced Body Effect (SCBE): al aplicar campos eléctricos elevados en 
la puerta del transistor, se produce un fenómeno de avalancha en el canal y se generan pares 
electrón/hueco cerca de la región del drenador. Los huecos son arrastrados hacia el sustrato 
causando una caída de potencial en la resistencia del sustrato. Como consecuencia, la 
corriente de drenador aumenta y la tensión umbral disminuye. 
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 La corriente fugas entre la puerta y el sustrato: el grosor del dieléctrico, tox, también 
disminuye con el escalado. Como consecuencia, aparecen corrientes de fugas, de origen túnel, 
entre la puerta y el sustrato que hacen aumentar el consumo del dispositivo. 

 El autocalentamiento es la consecuencia del aumento de la resistencia térmica de los 
dispositivos y la densidad de potencia. Ambas tienden a hacerse mayores con la reducción de 
las dimensiones y el uso de materiales con una conductividad térmica baja, por ejemplo, el 
uso del SiO2 o del SiGe (silicio-germanio). El autocalentamiento de los MOSFETs empieza 
a ser significativo en geometrías muy escaladas (< 32nm) y en dispositivos de nodos 
tecnológicos avanzados, los cuales están basados en estructuras diferentes al MOSFET 
convencional [8]. El efecto del autocalentamiento puede comportar problemas de fiabilidad 
en el dispositivo y errores en la proyección de su tiempo de vida. 

Otro factor que repercute en las prestaciones de los circuitos integrados es la variabilidad de 
los parámetros eléctricos de los transistores, por ejemplo la de la tensión umbral [9] o la de la 
movilidad de los portadores. Esta variabilidad está asociada a la naturaleza discreta de la materia 
y la carga, o a las no idealidades del proceso de fabricación del CI, que llevan a que dos 
dispositivos no sean completamente idénticos en sus prestaciones, aunque se hayan fabricado en 
la misma oblea y con el mismo proceso de fabricación [10]–[13]. Esta es mayor con la 
disminución de las dimensiones del transistor, aumentando el ‘missmatch’ entre dispositivos. En 
cualquier caso, la variabilidad ha adquirido gran relevancia porque es la que puede determinar en 
última instancia si los circuitos integrados que se diseñan cumplirán o no su funcionalidad una 
vez fabricados. 

Sin embargo, llegando a cierto punto, la reducción de las dimensiones no es suficiente para 
mejorar las prestaciones de los MOSFETs, por lo que, para poder continuar con el escalado, los 
transistores se han visto modificados estructuralmente y/o se han añadido nuevos materiales en 
su estructura para mejorar su funcionamiento. Por ejemplo, se ha utilizado el silicio tensado en la 
región del canal, en sustratos de silicio-germanio, para mejorar la movilidad de los portadores 
[14], [15]. Centrándonos en el escalado del dieléctrico de puerta, a partir del nodo tecnológico de 
45nm se han introducido como dieléctrico de puerta materiales con una alta permitividad 
dieléctrica (llamados materiales high-k, con una constante dieléctrica k > 3,9), en substitución del 
SiO2, para reducir las fugas de corriente entre la puerta y el sustrato. Para poder comparar las 
prestaciones que ofrecen los materiales high-k, respecto a las del SiO2, se utiliza el parámetro 
EOT (Equivalent Oxide Thickness). Este parámetro se define como el espesor de la capa de SiO2 
que proporcionaría el mismo valor de capacidad que el conseguido con el material de alta 
permitividad. De este modo, la capacidad equivalente de una estructura MOS, formada por un 
dieléctrico con una permitividad 𝑘𝑑𝑖𝑒𝑙é𝑐𝑡𝑟𝑖𝑐𝑜 y un espesor físico 𝑡𝑑𝑖𝑒𝑙é𝑐𝑡𝑟𝑖𝑐𝑜, es equivalente a la 
capacidad de una estructura MOS formada por SiO2 como dieléctrico de puerta y con un espesor 
físico igual a EOT. La definición de este parámetro viene dada por la ecuación ec. 1-4. 

 EOT = 𝑘𝑆𝑖𝑂2 · 𝑡𝑑𝑖𝑒𝑙é𝑐𝑡𝑟𝑖𝑐𝑜𝑘𝑑𝑖𝑒𝑙é𝑐𝑡𝑟𝑖𝑐𝑜  ec. 1-4 

donde kSiO2 es la permitividad del SiO2. Según la ec. 1-4, los dieléctricos high-k (como dieléctrico 
de puerta) tienen un grosor mayor y, por lo tanto, una corriente de fugas menor, ofreciendo una 
capacidad equivalente a los dispositivos basados en SiO2. Con el escalado del transistor, el 
parámetro EOT también se ha visto reducido. Sin embargo, la inclusión de materiales high-k como 
dieléctrico de puerta, también tiene asociados ciertos inconvenientes. Por ejemplo, aparecen 
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elevadas densidades de defectos en el dieléctrico que hacen reducir la movilidad de los portadores, 
en comparación con el SiO2 [21], y afectan a la tensión umbral [22]. 

Para conseguir la máxima calidad de la interficie dieléctrico-semiconductor, habitualmente se 
añade una capa delgada de SiO2, formando un stack de dieléctricos [17]. De lo expuesto, en el 
cálculo del parámetro EOT de la ec. 1-4 se debe añadir un nuevo término que incluya el grosor 
de la capa de SiO2 (tSiO2) (ec. 1-5), el cual impone una limitación en el valor mínimo que puede 
tomar EOT. 
 EOT = 𝑘𝑆𝑖𝑂2 · 𝑡𝑑𝑖𝑒𝑙é𝑐𝑡𝑟𝑖𝑐𝑜𝑘𝑑𝑖𝑒𝑙é𝑐𝑡𝑟𝑖𝑐𝑜 + 𝑡𝑆𝑖𝑂2 ec. 1-5 

Un ejemplo de una estructura MOS formada por un stack de dieléctricos se muestra en la 
imagen de microscopía TEM de la Figura 1-4a. La estructura está formada por una capa de 
material high-k (óxido de hafnio; HfO2) y una fina capa de SiO2 sobre un sustrato de germanio 
(Ge) [18]. En la Figura 1-4b se muestra la energía del gap de diferentes compuestos dieléctricos, 
en función de la constante dieléctrica k [19]. Teniendo en cuenta la relación inversa entre estos 
parámetros, los dieléctricos más investigados para su aplicación en microelectrónica son el óxido 
de hafnio HfO2, el óxido de aluminio Al2O3, el óxido de zirconio ZrO2 y el óxido de tantalio 
Ta2O5 [20]. 
 

  
Figura 1-4. a) Imagen obtenida por microscopía TEM de un stack de dieléctricos en una estructura MOS [18]. 
b) Energías del gap de distintos compuestos dieléctricos en función de la constante dieléctrica k [19]. 

Al introducir el material high-k con la tradicional puerta de polisilicio, se observó que la 
tensión umbral era muy sensible al material dieléctrico utilizado [23]–[26]. Esto hizo replantear 
el material de puerta del transistor, pasando a utilizarse metales como el aluminio (Al) o el titanio 
(Ti), que ofrecían una mayor estabilidad de la tensión umbral [27]. El stack formado por un metal 
de puerta (metal-gate; MG) y un material high-k se llamó high-k/MG. 

Para afrontar los retos introducidos por el escalado en los nodos tecnológicos avanzados 
(< 32nm), el tradicional transistor MOSFET (Figura 1-5a) ha sido modificado con nuevos 
sustratos y/o nuevas estructuras, por ejemplo los sustratos SOI (Silicon On Insulator) y las 
estructuras 3D. Partiendo de un transistor MOSFET convencional, un transistor basado en un 
sustrato SOI (Figura 1-5b) se caracteriza por tener una capa de óxido enterrada (buried oxide; 
BOX) que separa el sustrato situado en la parte inferior de la estructura y la región del sustrato 
adyacente al dieléctrico de puerta (body), situado en la parte superior [28]. Las principales 
ventajas de la capa de óxido enterrada son que disminuye la capacidad de la estructura y permite 
disminuir el consumo del dispositivo. En general, los dispositivos basados en un sustrato SOI 
destacan por su alta inmunidad a los efectos de canal corto, su baja variabilidad de la tensión 

a) 
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umbral debido a que el canal no está dopado, su baja corriente de fuga y su bajo consumo. En 
cambio, su principal problema es el autocalentamiento debido a que están térmicamente aislados 
del sustrato de la parte inferior de la estructura por la capa de óxido enterrada. 
 

 
a) 

  
b) 

Figura 1-5. a) Transistor MOSFET convencional. b) Transistor MOSFET basado en un sustrato SOI [29]. 

Dentro de los dispositivos basados en un sustrato SOI encontramos los PDSOI (Partially 

Depleted Silicon on Insulator) MOSFET y los FDSOI (Fully Depleted Silicon on Insulator) 
MOSFET [29]. En los PDSOI, la región del body es más gruesa que el ancho de la región de 
deplexión de la puerta (o zona de carga espacial) (Figura 1-6a). En cambio, en los FDSOI, la 
región del body es más pequeña que el ancho máximo de la región de deplexión (Figura 1-6b). 

 

Figura 1-6 Transistor a) PDSOI y b) FDSOI [30]. 

Otro tipo de estructuras utilizadas en nodos tecnológicos avanzados son las 3D, en las que 
encontramos los dispositivos multipuerta de efecto de campo (MuGFET) o FinFET [31], [32]. Un 
MuGFET consiste en un MOSFET con múltiples puertas (Figura 1-7a). En función del número 
de puertas de que disponga puede clasificarse de doble, triple o de puerta envolvente. La puerta 
recubre parcial o totalmente el canal semiconductor, de forma que, al aplicar una tensión en el 
terminal de puerta, el campo eléctrico actúa en cada uno de los laterales. El canal, así como el 
drenador y la fuente, habitualmente se encuentran encima de un sustrato SOI en forma de aleta 
(en inglés fin) (Figura 1-7b). Las dimensiones que definen la geometría de un dispositivo 
MuGFET son la longitud (L), la anchura (W), y la altura del canal (H), juntamente con el número 
(N) de aletas (Figura 1-7c). La corriente que circula por el MuGFET es directamente proporcional 
al número de aletas del dispositivo. Esta característica hace que el MuGFET pueda recurrir a 
múltiples aletas para proporcionar una corriente N veces mayor en las aplicaciones que lo 
requieran. Otras características de los dispositivos multipuerta son su alta inmunidad a los efectos 
de canal corto, su baja corriente de fuga, su baja concentración de dopado en el canal y su buen 
funcionamiento con el escalado de la tensión, entre otras ventajas [33], [34]. 
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a) 

 
b) c) 

Figura 1-7. a) Dispositivo MuGFET de doble puerta o de aleta (FinFET) [35]. b) Sección transversal de un 

FinFET. c) Estructura del FinFET de i) una sola aleta (N = 1) y ii) de doble aleta (N = 2) [35]. 

La Tabla 1-1 muestra un resumen de la evolución tecnológica (según el ITRS 2013), desde el 
año 2001 hasta el año 2015 y una futura proyección hasta el año 2021, de una tecnología de altas 
prestaciones (High Performance, HP) y otra de bajo consumo (Low Operating Power, LOP). 
Tomando como referencia el nodo tecnológico de 130nm, en esta tabla se muestra el factor de 
escalado de algunos de los parámetros que caracterizan un nodo tecnológico, por ejemplo el 
espesor del óxido equivalente EOT, la tensión umbral Vth, la relación beta (cociente entre el factor 

de ganancia, es decir µ·Cox·W/L, de un transistor pMOSFET y el de un transistor nMOSFET, para 
la tecnología MOS complementaria), la tensión de alimentación (VDD), la frecuencia de operación, 
la capacidad de la estructura MOS y la potencia (consumo) [36]. En ambas tecnologías se puede 
observar que tanto la tensión VDD, el parámetro EOT, la relación beta y la capacidad MOS 
disminuyen con la reducción del nodo tecnológico. Sin embargo, la tensión umbral y la potencia 
inicialmente aumentan con el escalado del transistor, hasta la aparición de los transistores FinFET 
y FDSOI en el nodo tecnológico de 22nm. En este momento, ambos parámetros empiezan a 
disminuir. Actualmente, el enfoque tecnológico tiende hacia las tecnologías de bajo consumo 
LOP. 

 

Tabla 1-1. Factor de escalado de algunos de los parámetros que caracterizan un nodo tecnológico, tomando como 

referencia el nodo tecnológico de 130nm [36]. 

Con la disminución de las dimensiones del transistor, los campos eléctricos en el dispositivo 
también han aumentado. Este aumento ha provocado que durante el funcionamiento del transistor 
en el circuito integrado aparezcan mecanismos de fallo que repercuten negativamente en la 
fiabilidad del transistor MOSFET, pudiendo afectar al funcionamiento del CI o del sistema en el 
que opera. La ruptura dieléctrica (break-down; BD), el Bias Temperature Instability (BTI) y la 
degradación por portadores calientes (Channel Hot Carriers; CHC) son los principales 
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problemas de fiabilidad del transistor MOSFET. Estos fenómenos están relacionados con la 
degradación que sufre el dieléctrico de puerta debido a las condiciones de operación a que está 
sometido el transistor durante su funcionamiento en el CI. En las próximas dos secciones se 
explicarán los mecanismos de degradación del Bias Temperature Instability y la degradación por 

portadores calientes por ser los mecanismos de degradación en que esta tesis está centrada. El 
estudio de estos fenómenos es muy importante para determinar qué soluciones se pueden tomar 
para poder diseñar dispositivos más robustos y más fiables. 

 

1.3 El fenómeno del Bias Temperature Instability (BTI) 

El fenómeno del Bias Temperature Instability (BTI) se conoce desde hace décadas [37], [38], 
aunque ha surgido como una preocupación importante para la fiabilidad de circuitos integrados 
en nodos avanzados, por ejemplo en memorias [39]–[42], porque degrada las propiedades 
eléctricas de los transistores MOSFET del CI. Como consecuencia, las prestaciones y la 
funcionabilidad del CI se modifican, por ejemplo, su respuesta temporal. El origen de esta 
degradación se encuentra en las condiciones de funcionamiento (tensión y temperatura) a las que 
están sometidos los transistores durante el funcionamiento del CI, al escalado del transistor y a la 
introducción de procesos de nitrurado en el dieléctrico de puerta del MOSFET para reducir las 
corrientes de fugas [43]. La degradación que produce el BTI en las prestaciones del MOSFET 
habitualmente se estudia en transistores aislados, no integrados en el circuito. La finalidad es 
caracterizar los efectos de la degradación, para desarrollar estrategias de mejora de la fiabilidad y 
herramientas de diseño de circuitos que incluyan estos efectos [44], [45]. Con estas herramientas 
se podrán diseñar circuitos más robustos, de manera que el fenómeno del BTI, de carácter 
inevitable, afecte en el menor grado posible a la funcionalidad del CI. La degradación de circuitos 
producida por el BTI y su relación con la degradación del dispositivo ha sido ampliamente 
estudiada en [39]–[42].  

El Bias Temperature Instability es un mecanismo de degradación asociado al dieléctrico de 
puerta. Se caracteriza por el aumento de la tensión umbral, Vth, y otros parámetros eléctricos 
relevantes de los MOSFET (como la transconductancia), por la aplicación de una tensión en el 
terminal de puerta. Sus efectos son más evidentes a altas temperaturas y a tensiones de puerta 
elevadas [46]. En función de la polaridad de la tensión aplicada en el terminal de puerta del 
transistor, se hablará de Negative BTI o NBTI, para tensiones negativas, o de Positive BTI o 
PBTI, para tensiones positivas. 

El NBTI fue ampliamente estudiado hace una década en transistores pMOSFET con un 
dieléctrico de puerta basado en SiO2 y SiON [47]–[54]. Sin embargo, en este periodo, el PBTI en 
transistores nMOSFET fue menos estudiado porque sus efectos eran menores, comparados con 
los del NBTI [55]. La inclusión de materiales high-k como dieléctrico de puerta no produjo 
cambios sustanciales en la fenomenología del NBTI [56], pero fue ampliamente estudiado y 
comparado con el NBTI en transistores basados en SiO2 y SiON como dieléctrico [54], [57], [58]. 
En cambio, el PBTI ganó protagonismo con los materiales high-k, debido a que sus efectos son 
comparables a los del NBTI en transistores high-k [55], [56], [59], [60]. El incremento de la 
tensión umbral causado por el NBTI se ha asociado a la generación de trampas en la interficie del 
silicio y el dieléctrico durante el estrés, en las tecnologías basadas en SiON y high-k como 
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dieléctricos [53], [54], [58], [61]–[64]. En cuanto al PBTI, se ha propuesto que es debido a 
atrapamiento de carga en el material high-k [60]. 

La degradación por NBTI también se ha estudiado en la tecnología FDSOI de 28nm [65]–[69]. 
Evaluando el NBTI juntamente con el efecto de la polarización del sustrato en la fiabilidad, la 
frecuencia de operación y el consumo de circuitos integrados, por ejemplo en osciladores en anillo 
y CPUs, se ha concluido que la polarización del sustrato [66], [67], [70]–[73] puede ser un factor 
muy positivo, en términos medios, para mejorar la fiabilidad de los circuitos integrados de las 
futuras generaciones [70], [74], [75]. Del mismo modo que los transistores FDSOI, los 
dispositivos FinFET también muestran un buen comportamiento a la degradación por BTI [76], 
con una reducción considerable del PBTI. Sin embargo, la degradación por NBTI se reduce muy 
poco, en comparación al PBTI. El escalado de las dimensiones del FinFET parece disminuir la 
degradación por BTI, puesto que se ha observado que la degradación total causada por el BTI 
(contribución del NBTI y PBTI) en el nodo tecnológico de 14nm es cercana a la mitad de 
degradación observada en el nodo de 22nm [77]. Esta reducción también ha sido posible, en parte, 
a la disminución del dopaje de canal del transistor. 

Por su impacto en la fiabilidad de los MOSFETs, el NBTI ha despertado mucho interés en la 
comunidad científica por su impacto en el tiempo de vida de los transistores [53], [58], [61]. A 
modo de ejemplo, la Figura 1-8 muestra el tiempo de vida de los transistores, atribuido a la 
degradación que produce el NBTI, en función del nodo tecnológico [78]. Se observa que para 
nodos tecnológicos submicrómicos hasta los 90nm, basados en procesos de nitrurado y una 
tecnología planar, el tiempo de vida de los dispositivos se reduce. Para nodos tecnológicos entre 
65nm y 32nm, el tiempo de vida de los dispositivos se mantiene prácticamente constante debido 
a las mejoras tecnológicas introducidas por el escalado, como por ejemplo la mejora de los 
procesos de nitrurado y el uso de stacks dieléctricos high-k. Para nodos tecnológicos avanzados 
(< 32nm), en los que se introducen los dispositivos FDSOI y FinFET, el tiempo de vida sigue 
manteniéndose constante en ambos dispositivos, siendo menor en los dispositivos FinFET [79]. 

 

Figura 1-8. Evolución del tiempo relativo de vida de los dispositivos, debido al NBTI, en función del nodo 

tecnológico [78]. En esta figura también se indican las mejoras tecnológicas introducidas en los dispositivos. 
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1.3.1. Fenomenología del BTI 

La configuración experimental básica para la generación/observación del BTI en un transistor 
MOSFET consiste en la conexión de los terminales de fuente, drenador y sustrato a tierra, 
mientras se aplica una tensión elevada en el terminal de puerta durante un determinado tiempo 
(llamado tiempo de estrés). Normalmente se aplican elevadas tensiones y temperaturas (por 
encima de las nominales) para acelerar la degradación del dispositivo y registrar cambios en sus 
propiedades eléctricas en tiempos razonables. Para medir los efectos de la degradación en la 
tensión umbral, tradicionalmente se ha utilizado la técnica Medida-Estrés-Medida (Measurement-

Stress-Measurement; MSM). Esta técnica se basa en monitorizar el cambio en la tensión umbral 
del transistor (ΔVth), respecto a la tensión umbral del dispositivo sin estresar (Vth0), cuando éste se 
somete a estrés eléctrico, que es interrumpido periódicamente para medir esta variación 
(ΔVth = Vth – Vth0). La degradación de Vth se obtiene a partir de las curvas características ID – VGS 
que se han medido antes y después del estrés con un analizador de parámetros de 
semiconductores. A modo de ejemplo, la Figura 1-9 muestra la variación de las características 
ID – VGS de un transistor pMOSFET, respecto a su característica inicial (fresca), cuando el 
transistor se somete a un estrés NBTI (i.e., a una tensión de puerta constante, Vestrés) y es 
interrumpido al cabo de 10s, 100s y 1000s, respectivamente. Se puede observar que debido al 
estrés, la característica ID – VGS se desplaza hacia tensiones de puerta más grandes (en valor 
absoluto), siendo este desplazamiento más grande cuanto mayor es el tiempo, lo que es indicativo 
de que la tensión umbral aumenta como consecuencia del estrés. 

 

Figura 1-9. Desplazamiento de la curva característica ID–VGS después de interrumpir un estrés NBTI a una 

tensión constante, al cabo de 10s, 100 y 1000s. 

La variación de la tensión umbral, ΔVth, cuando se aplica una tensión de estrés constante 
(“Constant Voltage Stress”; CVS), sigue una ley potencial con el tiempo de estrés, testrés, (ec. 1-6). 
 ∆Vth = A · testrésb  ec. 1-6 

donde los parámetros A y b dependen implícitamente de la tecnología, de la tensión de estrés y de 
la temperatura. Distintos autores han obtenido valores de b comprendidos entre 0,1 y 0,25 [52], 
[61], [80]. A modo de ejemplo, la Figura 1-10 muestra la evolución temporal de ΔVth obtenida 
después de interrumpir un estrés NBTI a una tensión constante y a diferentes temperaturas, en 
función del tiempo de estrés [48]. En esta figura se observa que ΔVth aumenta potencialmente con 
el tiempo y que su variación es mayor cuando aumenta la temperatura y/o la tensión de estrés.  

0,0 0,2 0,4 0,6 0,8 1,0 1,2
0

5

10

15

20

25

Vth

 
 

I D
 (

A
)

-Vgs (V)

 Fresca
 10s
 100s
 1.000s

pMOS
W/L=0.6m/0.13m
Vestrés = -2V



Mecanismos de degradación en el MOSFET 

15 

 

Figura 1-10. ΔVth en función del tiempo de estrés obtenido a distintas tensiones de puerta y temperaturas [48]. 

La dependencia de ΔVth con el campo eléctrico en el dieléctrico de puerta, EOX, sigue una ley 
potencial. Además, es independientemente de la arquitectura del dispositivo y del proceso de 
oxidación [36], [54], [64], [81]. De este modo, el parámetro A de la ec. 1-6 se puede rescribir 
según la ec. 1-7 [82]: 
 A ∝ Eoxγ ec. 1-7 

donde el valor del exponente γ está comprendido entre 2,5 y 3, en transistores con un sustrato de 
silicio. En [83] se ha observado que γ es independiente de la tensión de puerta. 

Por otro lado, la dependencia de ΔVth con la temperatura sigue una ley de Arrhenius (ec. 1-8) 
[43]: 
 ∆Vth ∝ exp (−EakBT) ec. 1-8 

donde kB es la constante de Boltzmann, T es la temperatura (en grados kelvin) y Ea es la energía 
de activación [83].  

De lo expuesto en las ecuaciones ec. 1-6, ec. 1-7, y ec. 1-8, la dependencia de ΔVth con la 
tensión de estrés y la temperatura se puede reescribir, de manera conjunta, en una sola ecuación 
(ec. 1-9) [84]: 
 ∆Vth = C · Eoxγ · exp (− EakBT) · testrésb  ec. 1-9 

donde C es una constante. Con la ecuación ec. 1-9 se puede extrapolar ΔVth a otra condición de 
operación del transistor, distinta de la utilizada para su caracterización, para estimar el tiempo de 
vida del dispositivo.  

Una característica muy importante del BTI es que, una vez se deja de aplicar el estrés eléctrico 
en la puerta del transistor, la tensión umbral inicia un rápido proceso de recuperación temporal 
(también llamado relajación del BTI) en el que su valor decrece con el tiempo (que se denomina 
tiempo de relajación) [85]. A modo de ejemplo, la Figura 1-11a muestra como la tensión umbral 
aumenta con el tiempo de estrés y en el instante A en que éste se interrumpe, Vth se recupera 



Mecanismos de degradación en el MOSFET 

16 

rápidamente, independientemente de la temperatura en la que se ha realizado la medida. Otro 
ejemplo de la rápida recuperación de Vth se muestra en la Figura 1-11b. En esta figura se compara 
el efecto que tiene sobre la tensión umbral un estrés continuo (CVS) y un estrés interrumpido [52]. 
Al interrumpir el estrés cada cierto tiempo, ΔVth disminuye debido a la recuperación de Vth, con 
lo que al final del mismo período, la degradación es menor para el caso en que el estrés se ha 
interrumpido. 
 

 
a) 

 
b) 

Figura 1-11. a) ΔVth en función del tiempo de estrés (0 ≤ t ≤ A) y relajación (t > A), para diferentes temperaturas. 

Al interrumpir el estrés en el instante A, Vth inicia un rápido proceso de recuperación. b) ΔVth en función del 

tiempo, para un estrés continuo y un estrés interrumpido [52]. 

Varios autores afirman que en la variación de ΔVth observada coexisten dos mecanismos [86]. 
Uno de ellos da lugar a una componente recuperable, R, que depende de los tiempos de estrés, 
testrés, y de relajación, trelajación. El otro da lugar a una parte permanente, P, que depende solo del 
tiempo de estrés [85]. De este modo, la variación de Vth se puede escribir según la ec. 1-10 [86]: 
 ∆𝑉𝑡ℎ(𝑡𝑒𝑠𝑡𝑟é𝑠 , 𝑡𝑟𝑒𝑙𝑎𝑗𝑎𝑐𝑖ó𝑛) = 𝑅(𝑡𝑒𝑠𝑡𝑟é𝑠 , 𝑡𝑟𝑒𝑙𝑎𝑗𝑎𝑐𝑖ó𝑛) + 𝑃(𝑡𝑒𝑠𝑡𝑟é𝑠) ec. 1-10 

Según la ec. 1-10, después de un estrés BTI la tensión umbral nunca llegará a recuperarse por 
completo durante el tiempo de relajación, debido a la componente permanente [85]. El valor del 
exponente b de las ecuaciones ec. 1-6 y ec. 1-9 depende del tiempo que transcurre entre la 
interrupción del estrés y la medida de Vth [52], [80], [85], [87], [88]. La Figura 1-12 muestra un 
ejemplo de ΔVth, en función del tiempo de estrés, para diferentes tiempos de relajación, obtenido 
después de estresar un transistor a una tensión de puerta de –2V y a una temperatura de 125ºC. 
Se observa que el valor del exponente b varía en función del tiempo que transcurre entre la 
interrupción del estrés y la medida de Vth [80]. Según el retardo introducido por la medición, 
determinado básicamente por el sistema de medida del BTI utilizado, el valor de b podría estar 
sobrestimado, siendo mayor cuanto más largo sea el tiempo que transcurre. Por este motivo, el 
uso de la ecuación ec. 1-9 para la extrapolación de ΔVth a cualquier temperatura y tensión de 
operación del transistor, podría dar un valor inapropiado de ΔVth, debido básicamente a la 
incertidumbre en la extracción del exponente b. Así pues, el sistema de medida usado tiene un 
impacto muy importante en la determinación del valor de b, por lo que será uno de los tópicos de 
esta tesis. 
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Figura 1-12. ΔVth en función del tiempo de estrés, para distintos valores del tiempo de recuperación. Cuanto 

mayor sea el tiempo transcurrido entre el fin del estrés y la medida de la Vth, más grande es el valor de b [80]. 

La degradación de Vth producida por un estrés BTI también se ha estudiado en transistores con 
diferentes dimensiones W, L. Si bien la recuperación de la tensión umbral en transistores de área 
grande, por ejemplo WxL = 10x0,13μm2, decrece logarítmicamente con el tiempo en un amplio 
rango temporal [85] (Figura 1-13a), en dispositivos de área pequeña, por ejemplo 
WxL = 0,25x0,25μm2, la recuperación de Vth durante el tiempo de relajación se produce en forma 
de pequeños saltos discretos, como se observa en la Figura 1-13b [97]–[100]. 
 

 
a) 

 
b) 

Figura 1-13. a) Recuperación de la Vth medida en un transistor de área grande (WxL=10x0,13μm2) [85]. 

b) Recuperación de la Vth medida en un transistor de área pequeña [97]. La recuperación se produce de forma 

escalonada. 

La degradación de las propiedades eléctricas que sufre un dispositivo después de un estrés BTI 
a tensión constante puede ser importante. No obstante, debido a la propiedad de la relajación del 
BTI, esta degradación puede ser menor en los dispositivos que están continuamente conmutando 
de un estado de tensión alto (VDD) a un estado bajo de tensión o GND, como se muestra, por 
ejemplo, en el estrés interrumpido de la Figura 1-11b. Resultados experimentales han demostrado 
que ΔVth, obtenido con la técnica de medida MSM, es independiente de la frecuencia de la señal 
de estrés aplicada a la puerta del transistor [47], [89]–[91], como muestra la Figura 1-14a. 
También se ha demostrado que a medida que aumenta el ciclo de trabajo de la señal de estrés AC, 
Vth aumenta con una variación como la que se muestra en la Figura 1-14b. Para un ciclo de trabajo 
del 50%, la degradación en el dispositivo es la mitad que para un estrés continuo [92]. De todo lo 
expuesto, se concluye que la recuperación de Vth tiene importantes consecuencias tanto en la 
degradación del dispositivo como en la caracterización de su variación. Dependiendo de las 
condiciones de estrés, dinámico o constante, la degradación inducida en el dispositivo es distinta, 
siendo menor para las condiciones de estrés dinámicas.  
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a) 

 
b) 

Figura 1-14. a) ΔVth en función de la frecuencia de la señal aplicada durante el estrés NBTI [90]. b) Dependencia 

de ΔVth con el ciclo de trabajo (en %) de la señal de estrés. 

Continuando con el estudio del BTI bajo condiciones de estrés dinámicas, son pocos los 
estudios que muestran resultados en el rango de la radiofrecuencia (RF) [90], [91], [93]. Tanto en 
[90] como en [91] se demuestra que la degradación BTI no tiene una dependencia con la 
frecuencia de la señal de RF. Sin embargo, en [93] se ha encontrado que la degradación es distinta 
a 100MHz que a 3GHz. Por otro lado, también son pocos los autores que han estudiado como las 
condiciones de estrés repercuten en otros parámetros eléctricos del transistor [94]–[96], por 
ejemplo, en la movilidad de los portadores, en las capacidades intrínsecas o en las resistencias del 
sustrato. Es por este motivo que en el último capítulo de esta tesis se ha estudiado cómo afecta el 
estrés NBTI a los parámetros de pequeña señal del transistor, cuando se aplican estreses de 
radiofrecuencia combinados con una tensión DC. 

Una vez presentada la fenomenología del BTI, a continuación, se presentarán diferentes 
técnicas para la caracterización del BTI, centrándose básicamente en la fase de recuperación de 
la tensión umbral del transistor.  

1.3.2. Técnicas para la caracterización de ΔVth 

Como se ha visto en la sección anterior, tras interrumpir el estrés BTI, la tensión umbral inicia 
un rápido proceso de recuperación, como el mostrado en la Figura 1-13a. Esta recuperación es 
uno de los aspectos que más dificulta la caracterización del BTI. Si la técnica de caracterización 
utilizada no es suficientemente rápida en registrar esta variación, pueden darse errores en la 
estimación de la degradación real experimentada por el dispositivo. La razón es porque los 
equipos tardan un tiempo en interrumpir el estrés y empezar la medida de ΔVth, lo que limita 
obtener la degradación real del dispositivo. Para solventar este problema, se han desarrollado otras 
técnicas de caracterización que, o bien permiten registrar variaciones de tensión y de corriente en 
tiempos más pequeños que los permitidos con equipos de medida convencionales (analizador de 
parámetros de semiconductores) o bien, miden el cambio de Vth durante el estrés. Estas técnicas 
son las ultrarrápidas (Ultra-Fast) y las On-The-Fly (OTF) [101], respectivamente, y se explicarán 
a continuación. Para evaluar sus ventajas, antes se describirá con más detalle de la técnica MSM 
convencional. 

La técnica MSM 

La técnica de caracterización medida-estrés-medida (MSM) es la más simple y es la que 
tradicionalmente se ha utilizado para investigar ΔVth producido por un estrés BTI. La 
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configuración experimental básica para realizar una medida MSM es la que muestra la Figura 
1-15. Un SMU (Source Measurement Unit) de un analizador de parámetros de semiconductores 
se conecta en el terminal de puerta del transistor (SMU1) y otro en el terminal del drenador 
(SMU2). Para estresar el dispositivo (Figura 1-15a), el equipo se configura para que aplique una 
tensión de estrés alta, Vestrés, en el terminal de puerta, durante un tiempo de estrés testrés, con los 
terminales de drenador, fuente y sustrato conectados a tierra. Durante la etapa de medida (Figura 
1-15b), se registra la corriente de drenador ID, mediante el SMU2, al mismo tiempo que se aplica 
una pequeña tensión de drenador en rampa, VDS, y una tensión de puerta, Vmeas, para medir ID–VGS. 

 

Figura 1-15. Configuración experimental básica para estresar (a) y medir ΔVth (b) con la técnica MSM. 

Teniendo en cuenta que una vez se interrumpe el estrés BTI la Vth se recupera muy rápido, 
resultados experimentales muestran que técnica la MSM no es adecuada si se quiere medir esta 
rápida variación, debido principalmente a que el tiempo que transcurre entre la interrupción del 
estrés y la medida de la característica ID – VGS es grande (> 100ms)[85], [102]. Una variante de 
esta técnica que la hace un poco más rápida (~1ms), consiste en medir la variación de corriente 
de drenador, ΔID, provocada por el estrés, a una sola tensión de puerta Vmeas y drenador VDS, en 
lugar de aplicar una rampa. El procedimiento se muestra en el ejemplo de la Figura 1-16. Fijado 
un nivel de corriente en la curva característica ID – VGS inicial del transistor (o IS – VGS para este 
ejemplo), para una tensión de puerta Vmeas, ΔVth será proporcional a la variación de la corriente 
ΔID (o ΔIS) para la misma tensión Vmeas [85]. Es importante que la tensión VDS aplicada para medir 
ΔID sea la misma que la utilizada para medir la característica ID – VGS previa al estrés. 

 

Figura 1-16. Características IS – VGS antes y después de un estrés BTI [85]. ΔVth se obtiene a partir de la variación 

de la corriente, ΔID, en un punto de polarización Vmeas. 

Conocida la corriente que circula por el canal del transistor sin estresar, I0, para unas tensiones 
de puerta Vmeas y drenador VDS, ΔVth se obtiene a partir de la variación de la corriente medida 
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después de interrumpir el estrés, IMEDIDA, en el mismo punto de polarización Vmeas, VDS, mediante 
la relación de la ec. 1-11: 

 𝐼𝑀𝐸𝐷𝐼𝐷𝐴 − 𝐼0𝐼0 ∝ − ∆𝑉𝑡ℎ(𝑉𝑚𝑒𝑎𝑠 − 𝑉𝑡ℎ0) ec. 1-11 

donde Vth0 es la tensión umbral inicial del dispositivo. 

La caracterización del BTI con una técnica no adecuada conlleva errores en la estimación de 
la degradación real experimentada por el dispositivo. A pesar de los buenos resultados que ofrece 
la técnica MSM, el tiempo que transcurre entre la interrupción del estrés y la obtención de la 
corriente ΔID (o ΔVth) sigue siendo grande (entre 1ms y 100ms), como se observa en la Figura 
1-13a. Para solventar este retardo de medición, se ha optado por las técnicas de caracterización 
ultrarrápidas (Ultra-Fast), que permiten registrar cambios de corriente y tensión en tiempos de 
microsegundos, una vez se interrumpe el estrés. 

La técnica Ultra-Fast 

Con el objetivo de medir la tensión umbral en tiempos muy cortos (<10-4s) una vez se 
interrumpe el estrés, se utilizan las técnicas Ultra-Fast. Estas técnicas se basan en el mismo 
concepto que las técnicas de caracterización MSM, pero están optimizadas para minimizar el 
tiempo entre el final del estrés y la medida de Vth durante el tiempo de relajación [50], [103]. Un 
set-up de medida Ultra-Fast se caracteriza por su alta velocidad, gracias al uso de sistemas rápidos 
de adquisición de datos, por ejemplo, osciloscopios o tarjetas de adquisición con altas tasas de 
muestro en combinación con conversores I-V. A modo de ejemplo, la Figura 1-17 muestra varias 
curvas de ΔVth, en función del tiempo de relajación, obtenidas después de varios tiempos de estrés 
con un sistema de medida Ultra-Fast. En todas las curvas mostradas, ΔVth se registra tras 1μs 
después de interrumpir el estrés. En la misma figura, se compara ΔVth medido al cabo de 1μs con 
la técnica Ultra-Fast con ΔVth medido al cabo de 1s con la técnica MSM convencional. Se observa 
claramente que cuanto más tiempo transcurre entre la interrupción del estrés y la medida de Vth 
(o ID) la tensión umbral es menor, de modo que, al cabo de un segundo, Vth se ha recuperado un 
50% respecto a su valor máximo registrado a 1μs. Este hecho impone una gran exigencia a las 
técnicas de caracterización del BTI, puesto que deben ser capaces de reproducir correctamente 
las variaciones de la tensión umbral en tiempos de relajación muy cortos (~μs), hasta tiempos 
largos de relajación. 

 

Figura 1-17. Variación de la tensión umbral durante el tiempo de relajación, en función del retardo de medición 

entre la interrupción del estrés y la medida de la Vth [102]. 
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El principal factor que limita la velocidad de adquisición de un sistema Ultra-Fast es el 
conversor I-V, necesario para medir corrientes si no se usan los SMUs (lentos) de un analizador 
de parámetros de semiconductores. Un ejemplo de un conversor I-V usado en un sistema Ultra-

Fast se muestra en la Figura 1-18. Esta figura muestra un circuito, basado en el concepto 
ultrarrápido MSM, que permite estresar el transistor y, una vez interrumpido el estrés, medir la 
recuperación de la Vth en un rango temporal que va de microsegundos hasta centenas de segundos 
[102]. Unos interruptores analógicos le permiten cambiar de un estado en el que se estresa el 
transistor (stress) a un estado de medida (measure) en el que se registra Vth mediante un sistema 
de adquisición de datos de alta velocidad conectado al terminal de puerta del transistor. Cuando 
los interruptores están en el modo de medida, en la puerta del transistor hay una tensión similar a 
Vth, gracias al Amplificador Operacional (A.O) y al lazo de realimentación entre la entrada 
inversora del A.O y la puerta del transistor (conversor I-V). La adquisición de ΔVth, en tiempos 
de microsegundos, también depende del tiempo que tardan los interruptores en cambiar de estado, 
del ancho de banda del A.O y de la velocidad de muestreo del sistema de adquisición de datos. 
En esta tesis se ha desarrollado una variante de este circuito para estudiar la relajación del BTI, 
cuyo funcionamiento, prestaciones, ventajas e inconvenientes, respecto a otros set-ups Ultra-Fast, 
se describirán en el capítulo 2. 

 

Figura 1-18. Circuito Ultra-Fast basado en el concepto de medida ultrarrápido MSM [102]. 

La técnica OTF 

La técnica On-The-Fly (OTF), a diferencia de la MSM, trata de eliminar los efectos de la 
relajación del BTI midiendo la variación de la tensión umbral inducida por el estrés, sin 
interrumpirlo [94], [101], [104], [105]. ΔVth se obtiene a partir de la monitorización de la corriente 
ID que circula por el canal del transistor durante el tiempo de estrés cuando se aplican pequeñas 
variaciones de tensión en la puerta [106]. Para obtener ΔVth a partir de la corriente medida es 
necesario conocer la transconductancia, gm, del transistor. Para obtenerla, se aplican las señales 
que se muestran en el diagrama de la Figura 1-19a. Aplicando pequeñas variaciones de tension 
de puerta, VG, siendo VGstress una tensión constante y VGpulse una señal pulsada que se superpone a 
VGstress, al mismo tiempo que se aplica una pequeña tensión de drenador VD (i.e., 50mV), la 
trasconductancia en un istante, n, se obtiene midiendo la corriente de drenador, ID, en diferentes 
instantes (●) de VG, es decir IDlin1 en VGstress, IDlin2 en VGstress + VGpulse y IDlin3 en VGstress – VGpulse (ec. 
1-12) [106] 
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𝑔𝑚 (𝑛) = 𝐼𝐷𝐿𝑖𝑛3 − 𝐼𝐷𝐿𝑖𝑛2[(𝑉𝐺𝑠𝑡𝑟𝑒𝑠𝑠 + 𝑉𝐺𝑝𝑢𝑙𝑠𝑒) − (𝑉𝐺𝑠𝑡𝑟𝑒𝑠𝑠 − 𝑉𝐺𝑝𝑢𝑙𝑠𝑒)] = 𝐼𝐷𝐿𝑖𝑛3 − 𝐼𝐷𝐿𝑖𝑛22𝑉𝐺𝑝𝑢𝑙𝑠𝑒  ec. 1-12 

Un ejemplo de cómo obtener la transconductancia partir de la corriente de drenador, ID, medida 
cuando se aplican pequeñas variaciones de tension de puerta VG, se muestra en la Figura 1-19b. 
gm se obtiene a partir de la pendiente hallada a partir de la representación de la corriente ID en 
función de la tensión de puerta VG. Finalmente, para calcular ΔVth a partir de la corriente ID medida 
se utiliza la ec. 1-13 [107]: 

 ∆𝑉𝑡ℎ = − ∑ 𝐼𝐷(𝑛) − 𝐼𝐷(𝑛 − 1)[𝑔𝑚(𝑛) − 𝑔𝑚(𝑛 − 1)]/2 𝑁
𝑛=1  ec. 1-13 

donde ID(n) – ID(n–1) es la diminución de la corriente ID entre dos instantes sucesivos en que se 
aplica la misma tensión VG. La principal desventaja de esta ecuación es que asume que toda la 
degradación de la corriente (ΔID) se debe a un cambio de tensión umbral y no tiene en cuenta una 
posible degradación de la movilidad de los portadores en el canal debido al estrés BTI. Esto es 
uno de los principales inconvenientes de las técnicas OTF ya que en ΔID se incluye, a la vez, la 
variación de la Vth y la de la movilidad de los portadores (μ), debido a las altas tensiones de estrés 
[108]. Como consecuencia, resulta muy difícil poder separar la contribución de ΔVth y la del Δμ 
en ΔID. Un método más rigoroso para extraer ΔVth a partir de ΔID se muestra en [94], donde se 
tiene en cuenta la degradación de la movilidad de los portadores. No obstante, es necesario utilizar 
equipos de medida de radiofrecuencia para su obtención, por ejemplo, un analizador de redes 
vectoriales (VNA). 
 

 
a) 

 
b) 

Figura 1-19. a) Diagrama de tensiones de puerta y drenador aplicadas durante una medida OTF, para poder 

medir ΔID durante el tiempo de estrés [106]. b) Corriente ID medida en diferentes instantes de la tensión de 

puerta aplicadas a la puerta del transistor [106]. 

1.3.3. Modelos físicos del BTI 

Existen varios modelos físicos que intentan explicar la fenomenología del BTI y las 
dependencias de ΔVth con la tensión, la temperatura y el tiempo (de estrés y relajación), para su 
correcta extrapolación a otras condiciones de operación del transistor. Sin embargo, resultados 
experimentales han demostrado que muchos de ellos son insuficientes para describir el 
comportamiento del BTI en su totalidad [58]. Uno de los primeros modelos que trató de describir 
la degradación BTI fue el de Reacción y Difusión (R-D) [109], [110]. Según este modelo, en la 
interficie Si/SiO2 se rompen enlaces Si-H, generándose especies móviles relacionadas con el 
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Hidrógeno (H, H+, H2, OH). Por difusión, estas especies móviles, que se originan en la interficie, 
se propagan al interior del óxido con una dependencia temporal del tipo tb. Inicialmente, el modelo 
R-D fue el más aceptado para describir ΔVth producido por el estrés BTI. Sin embargo, unos años 
más tarde, se concluyó que este modelo no podía describir ΔVth en su totalidad [102], [111], [112]. 
Uno de los motivos fue que, mientras que el modelo R-D preveía una evolución temporal de ΔVth 
de tipo t0,25, en la práctica se hallaron valores del exponente b más pequeños (entre 0,13 y 0,20). 
El modelo fue readaptado (2008) para obtener un nuevo valor de b (~0,16), más cercano a los 
obtenidos experimentalmente [58], [92], [109], [113].  

Actualmente coexisten varios modelos que intentan describir el fenómeno BTI [58], por 
ejemplo, el modelo Two-stage model [114], [115], el Two-Energy-well model [54] o el 
Probabilistic Defect Occupancy model (PDO) [116]. A pesar de sus diferencias, todos ellos parten 
de la base que existen defectos (o trampas) localizados en el dieléctrico de puerta y/o en la 
interficie con el silicio. El aumento y la recuperación de Vth observado por el efecto del BTI se 
pueden explicar mediante la carga y la descarga de estos defectos durante los tiempos de estrés y 
de relajación, respectivamente. Teniendo esto en cuenta, es posible explicar las diferencias 
observadas en las características de relajación de dispositivos de área grande y pequeña. En 
dispositivos de área grande (> 1μm2), en los que existen muchos defectos, ΔVth decrece de forma 
continua durante el tiempo de relajación (Figura 1-13a), en un amplio rango temporal, lo que 
permite asumir que los tiempos de descarga de los defectos están distribuidos uniformemente en 
una escala logarítmica [97]. En cambio, en dispositivos de área pequeña, en los que hay pocos 
defectos, las descargas individuales son observables y la recuperación de Vth se produce en forma 
de saltos discretos en determinados tiempos, como muestra la Figura 1-13b [97], [99], [100]. 

En esta tesis, los resultados obtenidos durante la caracterización BTI se explicarán en el marco 
del modelo Probabilistic Defect Occupancy model (PDO) [116], desarrollado en el grupo de 
investigación REDEC (Reliability of Electron Device and Circuits) de la Universidad Autónoma 
de Barcelona, por lo que a continuación se explicará con detalle. 

El modelo PDO 

El Probabilistic Defect Occupancy model (PDO) permite describir la variación de la Vth que 
sufre un dispositivo MOSFET como consecuencia de un estrés BTI. Este modelo se basa en las 
propiedades estocásticas de los defectos individuales localizados en el dieléctrico de puerta y en 
la interfaz. El modelo asume que cada dispositivo tiene un número, N, de defectos que, cuando 
se cargan o descargan, provocan un cambio en la tensión umbral, η, diferente para cada 
defecto [117]–[119]. Si un defecto captura un electrón, Vth aumenta en magnitud y, por lo tanto, 
la corriente en el canal disminuye. Si lo libera ocurre lo contrario, la corriente del canal aumenta, 
porque Vth se reduce en magnitud. Así pues, ΔVth se puede atribuir a la carga y la descarga de los 
defectos en determinados instantes, llamados tiempos de captura, τc, y de emisión, τe, 
respectivamente, cuyos valores pueden ser diferentes para cada defecto. Teniendo en cuenta que 
el ΔVth provocado por un estrés BTI se puede descomponer en una componente recuperable, R, y 
una permanente, P, [86], la que da lugar a la parte recuperable, está relacionada con los procesos 
de carga/descarga de los defectos. En cambio, la que da lugar a la parte permanente, está 
relacionada con los defectos que han quedado cargados y no llegan a descargarse, debido a que 
tienen una constante de tiempo de descarga, τe, muy grande. Considerando que en el dieléctrico 
de puerta existe una cierta distribución de defectos, D, en el espacio τe–τc, y que la probabilidad 
de carga/descarga de los defectos, o probabilidad de ocupación Pocc, que depende de las 
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condiciones de operación del transistor y de τe, τc, el modelo PDO permite evaluar el 
correspondiente ΔVth a partir del estado en que se encuentra cada defecto (cargado o descargado) 
en cada instante de tiempo. La ecuación ec. 1-14 proporciona ΔVth para unos tiempos de estrés, ts, 
y relajación, tr, dados. 
 

pcersceocccersth PddttPDNttV   
 

0 0

),;,()·,(),(   ec. 1-14 

donde Pp es la parte permanente de ΔVth. La distribución de defectos D, sólo depende de τe y τc, 
es decir, de las constantes de tiempo de emisión y de captura de los defectos, respectivamente. 
Estos tiempos dependerán de las condiciones de operación del transistor, es decir de la tensión de 
estrés y la temperatura [117]. La probabilidad de ocupación Pocc depende de los tiempos ts y tr y 
de τe y τc. Así pues, los parámetros fundamentales del modelo PDO necesarios para evaluar ΔVth 
para unos tiempos de estrés y de relajación dados son los tiempos medios de emisión <τe> y de 
captura <τc> de los defectos, el valor medio de η (<η>) y el número de defectos, N. A 
continuación, se describirá como evaluar la probabilidad de ocupación Pocc y la distribución D. 

 Probabilidad de ocupación  

Los defectos que contribuyen a ΔVth durante la fase de estrés/relajación del BTI tienen una 
cierta probabilidad de estar cargados/descargados en cada instante de tiempo, Δt. Así, un defecto 
que se ha cargado durante el estrés tiene una alta probabilidad de permanecer cargado durante el 
tiempo de relajación tr, si tr < τe, y una alta probabilidad de descargarse si tr > τe, donde τe es el 
tiempo característico de descarga (emisión de la carga) del defecto. El mismo razonamiento hecho 
para la relajación también puede aplicarse para el aumento de Vth durante el estrés, para una 
tensión y un tiempo de estrés ts dados. Los defectos que tengan un tiempo característico de captura 
τc, tal que τc < ts, se cargarán y contribuirán al incremento de Vth durante el estrés. Los defectos 
que tengan τc > ts permanecerán descargados. Durante el estrés, también existe una probabilidad 
de descarga de los defectos, pero solo lo harán aquellos que tengan un τe muy pequeño (se 
considera que son defectos muy rápidos en emitir su carga). Contrariamente, durante la relajación 
también hay una pequeña probabilidad de captura, en la que se pueden cargar algunos defectos 
que se habían descargado, contribuyendo a un incremento de Vth. Habitualmente se considera nula 
la probabilidad de descarga de los defectos durante el tiempo de estrés, así como la probabilidad 
de carga durante el tiempo de relajación. En la Figura 1-20 se muestra un esquema en el que se 
ha representado, conceptualmente, la carga y la descarga de los defectos durante el estrés y la 
relajación. Se considera un dispositivo con varios defectos representados por símbolos en la 
figura; cada uno de ellos tiene asociado un τe y un τc. Antes de iniciar el estrés, todos los defectos 
están descargados (○). Como consecuencia del estrés, los defectos con τc < ts se habrán cargado 
(●) (Figura 1-20a) y Vth aumentará. Durante la relajación (Figuras 1-20b-d), los defectos cuyos 
τe < tr se descargarán (○), como se representa para los tiempos de relajación t1, t2 y t3, y la Vth 
disminuirá con el tiempo de relajación. 
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Figura 1-20. Representación conceptual de la carga/descarga de los defectos durante: a) un tiempo de estrés ts y 

distintos tiempos de relajación t1, t2 y t3 (b, c, d). El estado de ocupación depende de los valores de las τ’s de los 
defectos en comparación con los tiempos de estrés y relajación. 

Para un defecto descargado, la probabilidad de captura, Pc, cuando se aplica una tensión de 
puerta durante el estrés, viene dada por la ec. 1-15: 
 Pc = 1 − exp (−ts/τc) ec. 1-15 

Y para un defecto cargado la probabilidad de descargarse, Pe, durante la relajación, viene dada 
por la ec. 1-16: 

 Pe = 1 − exp (−tr/τe) ec. 1-16 

La probabilidad de ocupación, Pocc, es la probabilidad que un defecto esté cargado o 
descargado en cada instante de tiempo Δt y su valor está comprendido entre cero y uno. 
Considerando un estrés pulsado de dos niveles, en el que VH corresponde al estado alto de la 
tensión de puerta y VL al estado bajo, la probabilidad de ocupación de un defecto puede ser 
calculada con la ec. 1-17 [116]: 

 𝑃𝑜𝑐𝑐(𝑡) = 𝜏𝑒𝑉𝐻,𝑉𝐿𝜏𝑐𝑉𝐻,𝑉𝐿 + 𝜏𝑒𝑉𝐻,𝑉𝐿 + (𝑝0 − 𝜏𝑒𝑉𝐻,𝑉𝐿𝜏𝑐𝑉𝐻,𝑉𝐿 + 𝜏𝑒𝑉𝐻,𝑉𝐿 ) × 𝑒− 𝑡−𝑡𝑖𝜏𝑒𝑓𝑓𝑉𝐻,𝑉𝐿  ec. 1-17 

donde 𝜏𝑒𝑓𝑓𝑉𝐻,𝑉𝐿−1 = 𝜏𝑒𝑉𝐻,𝑉𝐿−1 + 𝜏𝑐𝑉𝐻,𝑉𝐿−1 y ti es el tiempo en la enésima transición del pulso. Los subíndices 

VH y VL hacen referencia al valor de τc, τe o τeff en la parte alta o en la parte baja del pulso, 
respectivamente. 𝑝0 es la probabilidad de ocupación inicial y su valor corresponderá al último 
valor de Pocc, previo a la transición del pulso. Nótese que solo es necesario calcular la probabilidad 
de ocupación en cada transición de la tensión de estrés. 
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 Distribución de los defectos en el espacio τe–τc 

El modelo PDO considera que los defectos siguen una distribución log-normal bivariante 
D(τe,τc) [120] (Figura 1-21a). Sus parámetros son los tiempos medios de emisión y de captura 
<τe> y <τc>, sus desviaciones estándar σ<τe>y σ<τc>, y el coeficiente de correlación ρ entre <τe> y 
<τc>. La ec. 1-18 muestra expresión que define la distribución: 
 𝑫(𝝉𝒆, 𝝉𝒄) = 𝟏𝟐𝝅𝝈<𝝉𝒄>𝝈<𝝉𝒆>√𝟏 − 𝝆𝟐

· 𝐞𝐱𝐩 [− 𝟏𝟐(𝟏 − 𝝆𝟐) [(𝝉𝒄 −  < 𝝉𝒄 >𝝈<𝝉𝒄> )𝟐 + (𝝉𝒆 −  < 𝝉𝒆 >𝝈<𝝉𝒆> )𝟐 − 𝟐𝝆 (𝝉𝒄 −  < 𝝉𝒄 >𝝈<𝝉𝒄> ) (𝝉𝒆 −  < 𝝉𝒆 >𝝈<𝝉𝒆> )]] 

 ec. 1-18 

La Figura 1-21b muestra un ejemplo de una representación bidimensional de una distribución 
de defectos, en el espacio τe–τc, obtenida con la ec. 1-18 para unos valores de <τe> = 10-5s, 
<τc> = 10-2s, σ<τe> = 105s, σ<τc> = 106s y ρ = 0,6. Las zonas más rojizas de la distribución indican 
que hay una mayor población de defectos con esos tiempos de captura y emisión. En la misma 
figura se ha indicado el valor de <τe> y <τc>, es decir, el centro de la distribución. 
 

 
a) 

 
b) 

Figura 1-21. a) Distribución log-normal bivariante, en función τc y τe. b) Representación bidimensional de la 

distribución de los defectos, en función de los tiempos de emisión y de captura. 

La Figura 1-22 muestra un ejemplo en el que se han representado distintas áreas (A, B o C) de 
una distribución de defectos D(τe,τc). Estas áreas representan los defectos que contribuyen al ΔVth, 
en función de los tiempos de estrés (ts0 y ts1) y de relajación (tr0 y tr1). Por ejemplo, después de un 
estrés BTI de duración ts0, los defectos que contribuirán al ΔVth son aquellos que han tenido tiempo 
suficiente para cargarse hasta ts0 (τc < ts0) y no han tenido tiempo para descargarse (áreas A y B). 
Una vez se interrumpe el estrés, empieza la recuperación de Vth. Los defectos que tengan tiempos 
de emisión más pequeños que el tiempo que transcurre entre la interrupción del estrés y la medida 
de la Vth, es decir tr0, se descargarán (defectos comprendidos dentro el área A). Por lo tanto, los 
defectos cargados que contribuirán al ΔVth serán los que se encuentran dentro del área B. El tiempo 
de relajación tr1 es un tiempo en que todos los defectos que contribuyen al ΔVth se habrán 
descargado. Nótese que cuanto más pequeño sea tr0, menos defectos del área A se descargarán y, 
por lo tanto, más grande será el área B. En consecuencia, el ΔVth registrado en la medida 
experimental será más grande. Transcurrido un tiempo de relajación, tal que tr > tr0, si el transistor 
se somete a otro estrés durante un tiempo ts1 (ts1 > ts0), los defectos que contribuirán al ΔVth para 
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un tiempo de relajación tr0 y hasta un tiempo tr1, serán los comprendidos en las áreas B y C de la 
distribución. Nótese que, sometiendo un transistor a distintos tiempos de estrés y de relajación, se 
puede determinar experimentalmente gran parte de la distribución. 

 

Figura 1-22. Distintas áreas de una distribución de defectos que contribuye al ΔVth, para diferentes tiempos de 

estrés y de relajación. 

A pesar que el modelo PDO permite obtener la distribución de defectos a partir de una 
caracterización experimental de ΔVth en función del tiempo, será muy difícil cargar todos los 
defectos de una distribución. Es por este motivo que, sometiendo el transistor a distintas 
secuencias de estrés y de relajación, es posible reconstruir una fracción de la distribución, pero 
no la distribución entera. Cuando se somete un transistor a un estrés BTI, se van cargando los 
defectos preexistentes en el dieléctrico, pero también pueden generarse. En el caso que la 
generación de defectos sea muy grande, se puede producir una ruptura del dieléctrico de puerta 
del transistor [121]. 

 Producto de la probabilidad de ocupación con la distribución de defectos 

Una vez conocidas la probabilidad de ocupación y la distribución de defectos, su producto nos 
permitirá determinar ΔVth. A modo de ejemplo, en la Figura 1-23 se ha representado la 
probabilidad de ocupación (figura a), la distribución de defectos (figura b) y el producto entre 
ambas (figura c), en el espacio τe–τc. La probabilidad de ocupación (Figura 1-23a) se ha calculado 
con la ec. 1-17 para un tiempo de estrés ts = 1s y un tiempo de relajación tr = 100µs. Las zonas 
más rojizas indican que hay una probabilidad muy alta (próxima a 1) de que un defecto esté 
cargado. La Figura 1-23b muestra la misma distribución de defectos que la mostrada en la Figura 
1-21b. Finalmente, en la Figura 1-23c se ha representado el producto de la probabilidad de 
ocupación y la distribución de defectos. Todos los defectos comprendidos en el interior de esta 
área contribuirán al ΔVth, para un tiempo de estrés de 1s y un tiempo de relajación de 100µs. En 
el caso de que se consideraran tiempos de relajación más grandes, el área de la Figura 1-23c sería 
más pequeña, lo que indica que habrían menos defectos que contribuirían al ΔVth. Como 
consecuencia, ΔVth sería más pequeño que el obtenido a un tiempo de relajación tr = 100µs. Por 
el contrario, cuanto menor sea el tiempo tr, el área de la Figura 1-23c será más grande, indicando 
que habría más defectos cargados que contribuirían al ΔVth. Como consecuencia, ΔVth sería mayor. 

Finalmente, para calcular ΔVth, el área de la Figura 1-23c se integra en el espacio τe–τc. El 
resultado de dicha integral se tiene que multiplicar por el número de defectos, N, y el valor medio 
del parámetro η, <η>, y posteriormente habría que sumarle la parte permanente, Pp. Nótese que 
en un dispositivo en el que hay pocos defectos, los parámetros N y <η> se pueden determinar 
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directamente de la medida de ΔVth en función del tiempo de relajación (Figura 1-13b) [117]. Cada 
vez que ΔVth disminuye (de forma discreta) equivale a un defecto que se ha descargado, el cual 
produce una disminución de valor η en la Vth. Sin embargo, cuando en el dispositivo hay muchos 
defectos y ΔVth disminuye de forma continua con el tiempo de relajación (Figura 1-13a), los 
parámetros N y <η> no se pueden obtener directamente de la medida. Por otro lado, para poder 
obtener la contribución de la parte permanente (correspondiente a un ΔVth constante con el tiempo) 
se necesitarían realizar medidas con tiempos de relajación relativamente largos (> 105s). Para 
poder obtener tanto los parámetros N y <η>, como Pp, evitando realizar medidas muy largas en 
tiempo, se ha desarrollado un nuevo método de extracción que será descrito en el capítulo 2. 

 

Figura 1-23. a) Probabilidad de ocupación, b) distribución de los defectos y c) producto de la probabilidad de 

ocupación con la distribución de los defectos, en el espacio τe–τc. Las zonas más rojizas indican que hay una 

probabilidad alta de encontrar un defecto con unos determinados valores de τ. 

1.3.4. Dependencias de los tiempos de emisión y captura con la 
tensión y la temperatura 

ΔVth obtenida de la ec. 1-14 depende de las condiciones de operación (tensión y temperatura), 
incluidas en τc y τe, puesto que son varios los autores que han observado esta dependencia [117], 
[122]. A modo de ejemplo, en las Figuras 1-24a-b se han representado las distribuciones 
estadísticas de los tiempos de emisión y captura de un defecto, respectivamente, que produce un 
cambio en la corriente de drenador, δID, de 100nA (en valor absoluto) cuando se carga o descarga, 
para distintas temperaturas y a una tensión de puerta constante VGS = –0,8V [122]. En estas figuras 
se observa que τc y τe disminuyen al aumentar la temperatura, lo que indica que es mucho más 
probable que este defecto se cargue o descargue cuanto mayor sea la temperatura. Por lo tanto, 
las dependencias de <τc> y <τc> (valores medios), en función de la temperatura, siguen una ley 
exponencial, como muestra la ecuación ec. 1-19 [116]: 
 < τc >=< τ0c > eβEac       y      < τe >=< τ0e > eβEae  ec. 1-19 

donde 𝛽 = 1/𝐾𝐵𝑇, KB es la constante de Boltzmann, T es la temperatura (en grados Kelvin) y 
<τ0> es la constante de tiempo efectiva, que dependerá, implícitamente, de la tensión de estrés. 
Eae y Eac son las energías medias de activación de los defectos necesarias para emitir o capturar 
una carga, respectivamente. Su valor se obtiene mediante una representación de Arrhenius de <τ> 
y considerando la ec. 1-19 [123]. 
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Figura 1-24. Distribuciones estadísticas de los tiempos a) de emisión y b) de captura de un defecto que cuando 

se carga/descarga produce un cambio en la corriente de drenador δID = 100nA, para distintas temperaturas y 

una tensión de puerta constante de VGS = –0,8V [122]. 

Por otro lado, las Figuras 1-25a-b muestran las distribuciones estadísticas de los tiempos de 
emisión τe y captura τc de un defecto, respectivamente, que produce un cambio en la corriente de 
drenador, δID, de 100nA (en valor absoluto) cuando se carga o descarga, para distintas tensiones 
de puerta y a una temperatura constante de 50ºC. En estas figuras se observa que cuanto mayor 
es la tensión de puerta (en valor absoluto), los tiempos de emisión aumentan, pero los tiempos de 
captura disminuyen, lo que indica que será más probable que este defecto quede cargado cuanto 
mayor sea la tensión de estrés. Por el contrario, se necesitará un tiempo más largo para poder 
descargarlo. La figura muestra que las dependencias de <τc> y <τc> (valores medios) con la 
tensión de puerta VGS también siguen una distribución exponencial, cuya ecuación es (ec. 1-20): 
 < τ𝑐 >= a𝑐 · 𝑒𝑏𝑐|𝑉𝐺𝑆|     y     < τ𝑒 >= a𝑒 · 𝑒𝑏𝑒|𝑉𝐺𝑆| ec. 1-20 

donde a es una constante y b es el factor de variación de <τ> con la tensión VGS. La constante a 
tiene una dependencia (implícita) con la temperatura. En [124], [125] se muestra que la constante 

b es negativa para los tiempos de captura y positiva para los tiempos de emisión. 

 

Figura 1-25. Distribuciones estadísticas de los tiempos a) de emisión y b) de captura de un defecto que cuando 

se carga/descarga produce un cambio en la corriente de drenador δID = 100nA, para distintas tensiones de puerta 

y a una temperatura constante de 50ºC [122]. 

Una vez obtenidas las dependencias de <τc> y <τe> con la temperatura (ec. 1-19) y la tensión 
de estrés (ec. 1-20), se puede proponer una ley empírica para poder extrapolar <τ> a cualquier 
otra condición de operación del transistor, es decir, <τe>(VGS,T) y <τc>(VGS,T). Combinando ec. 
1-19 y ec. 1-20, se pueden redefinir los tiempos medios de captura y emisión según la ecuación 
ec. 1-21 [126]: 
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 < τ >= 𝑘 · eβEa 𝑒𝑏|𝑉𝐺𝑆 | ec. 1-21 

donde b y Ea son los parámetros empíricos obtenidos de la representación de <τc> y <τe> en 
función de la tensión VGS y de la temperatura, respectivamente. El parámetro k es el producto de 
<τ0> y a, y dependerá de la tensión de estrés y de la temperatura. 

Las representaciones de τe y τc mostradas en las Figuras 1-24 y 1-25 hacen referencia a como 
afecta la tensión de puerta y la temperatura a la carga/descarga de un solo defecto. Sin embargo, 
en este trabajo se estudiará el efecto global que produce la temperatura y la tensión de estrés en 
la distribución de defectos, convirtiéndose en otro de los objetivos de esta tesis. 

1.3.5. El Random Telegraph Noise (RTN) 

Otro fenómeno que adquiere relevancia al disminuir las dimensiones del transistor MOSFET 
es el Random Telegraph Noise (RTN), un ruido de baja frecuencia en dispositivos 
semiconductores. Se manifiesta en forma de fluctuaciones de la corriente de canal (o de manera 
equivalente en la tensión umbral), de amplitud δI (o δVth), entre diferentes niveles discretos, como 
muestra la Figura 1-26a. De la misma forma que el fenómeno del BTI, estas fluctuaciones están 
atribuidas a la captura/emisión de portadores en el canal por distintos defectos localizados en la 
interfície dieléctrico-semiconductor [109], [111], [127], [128]. Recientemente se ha demostrado 
que, dependiendo de las tensiones de puerta aplicadas, se obtiene el comportamiento típico del 
RTN (tensiones de puerta pequeñas; Figura 1-26a), o del BTI (tensiones de puerta elevadas; 
Figura 1-26b) [99], [111], [129]. 

El hecho que los fenómenos del RTN y del BTI se obtienen en rangos de tensiones distintos, 
hace pensar en una posible naturaleza distinta de los defectos que los ocasionan. En el RTN las 
tensiones aplicadas son pequeñas, por lo que se podría deducir que los defectos son los 
preexistentes en el dieléctrico de puerta. Sin embargo, en el BTI son los preexistentes más los 
posibles defectos generados durante el estrés. Por lo tanto, en el caso del BTI sería de esperar un 
número de defectos, N, mayor. Después de un estrés BTI, durante la recuperación de la tensión 
umbral también se puede observar el fenómeno RTN, como muestran las pequeñas fluctuaciones 
de ΔVth observadas en la Figura 1-26b para un tiempo de relajación de 10s, aproximadamente.  

 

Figura 1-26. a) Señal RTN típica. Los posibles eventos de emisión y de captura de carga de los defectos quedan 

definidos en niveles discretos de corriente [111]. b) Comportamiento típico de la relajación del BTI en un 

transistor de área pequeña después de un estrés eléctrico. La recuperación de Vth se produce en forma de saltos 

discretos debido a los eventos de emisión de carga de los defectos [111]. 
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Debido a las dimensiones alcanzadas en las tecnologías ultraescaladas, el RTN ha ganado 
mucho más protagonismo, sobre todo por su repercusión en el funcionamiento de las memorias. 
Se ha observado que el RTN puede afectar a los ciclos de lectura/escritura de bits en las memorias 
[130]–[134], pudiendo inducir un cambio en el estado del bit (de 0 a 1 o viceversa). También se 
ha observado que el RTN puede introducir un retardo temporal en las celdas DRAM. Como 
consecuencia, la celda se tiene que refrescar más veces, lo que implica un aumento en el consumo 
del circuito[135]. 

 

1.4 Degradación por portadores calientes  

La degradación por portadores calientes (Channel Hot Carriers; CHC) o Hot Carriers 

Injection (HCI) es otro mecanismo de envejecimiento asociado al dieléctrico de puerta y se 
produce como consecuencia de la corriente que circula por el canal del transistor. Cuando se 
aplica una tensión de puerta superior a la tensión umbral (|VGS| >|Vth|) y simultáneamente una 
tensión de drenador (|VDS| > 0), la fuente inyecta portadores que van ganando energía a medida 
que avanzan hacia la región del drenador. Si la tensión de drenador es suficientemente alta 
(VDS >VDS_SAT, siendo VDS_SAT la tensión de saturación del transistor) los portadores que llegan a la 
zona de estrangulamiento del canal (pinch-off) se ven fuertemente acelerados por el campo 
eléctrico. Un porcentaje de estos portadores sufren procesos de scattering y debido a la ionización 

por impacto se generan pares electrón-hueco en la región cercana al drenador (Figura 1-27). Los 
electrones (●) generados fluyen hacia el drenador y la puerta, y los huecos (○) hacia el sustrato 
conectado a tierra. Si el campo eléctrico en el drenador es muy elevado, los electrones generados 
adquieren una gran energía y pueden ser inyectados en el dieléctrico de puerta, dañándolo y 
modificando, por tanto, las características eléctricas del dispositivo. La generación de defectos en 
el dieléctrico de puerta repercute negativamente en la tensión umbral, en la corriente de 
saturación, IDsat, y en la transconductancia del transistor [136]. 

 

Figura 1-27. Generación de pares electrón-hueco en la región cercana al drenador durante un estrés CHC. 

El parámetro habitualmente utilizado para cuantificar la degradación por portadores calientes 
es la corriente del substrato, ISUB. Aplicando una rampa de tensión, VGS, en el terminal de puerta 
del transistor y al mismo tiempo una tensión VDS en el terminal de drenador, midiendo ISUB, se 
determina la tensión de puerta en que se produce la máxima degradación por CHC (para la tensión 
VDS aplicada), como muestra la Figura 1-28. Cuando la corriente ISUB es máxima, la degradación 
por portadores calientes también, por producirse el mayor número de pares electrón-hueco. En la 
Figura 1-28 se observa que para tensiones de puerta inferiores a la Vth (~0,7V en este caso), el 
canal no está formado y la corriente ISUB es debida a la corriente de fuga de las uniones 
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semiconductoras del transistor. Para tensiones de VGS superiores, ISUB aumenta con esta tensión 
porque aumenta la corriente en el canal del transistor. A partir de una determinada tensión de 
puerta (~1,6V), la corriente ISUB empieza a disminuir debido a la disminución del campo eléctrico 
vertical en el canal y al aumento del campo eléctrico lateral, en la zona del drenador, porque 
VDS_SAT aumenta con la tensión VGS [137]. 

 

Figura 1-28 . Corriente de sustrato ISUB en función de la tensión de puerta VG, para distintas tensiones de 

drenador. La mayor degradación por CHC se produce para tensiones de drenador altas (2,5V) y tensiones de 

puerta de 1,6V, aproximadamente [138] 

La condición de máxima degradación por CHC depende de la longitud de canal. Como 
ejemplo, en la Figura 1-29 se ha representado la corriente ISUB, en función de la tensión de puerta, 
en un transistor nMOSFET de canal largo (L = 1μm) y en uno de canal corto (L = 70nm) [139]. 
En esta figura se observa que para longitudes de canal grandes, la máxima degradación por CHC 
se produce cuando VGS ≈ VDS/2 [140]. En cambio, para longitudes de canal pequeñas, la máxima 
degradación se produce cuando VGS ≈ VDS [140], [141]. Por otro lado, en transistores pMOSFET 
se ha observado que la máxima degradación por CHC se produce cuando VGS ≈ VDS, 
independientemente de la longitud de canal del transistor [142]. 

 

Figura 1-29. Variación de la corriente ISUB en función de la tensión de puerta en transistores nMOSFET con 

longitud de canal corto y largo [139]. 

Uno de los primeros modelos desarrollados para describir la fenomenología del CHC fue el 
modelo Lucky Electron Model (LEM) [137], [143]. Este modelo parte de las probabilidades de 
ocurrencia de eventos que hacen posible que un electrón que circula por el canal del transistor sea 
inyectado hacia la puerta. Según el modelo LEM la degradación por CHC es debida a la 



Mecanismos de degradación en el MOSFET 

33 

generación de estados interficiales [142]. Con el avance de los nodos tecnológicos, la validez de 
este modelo para predecir correctamente el tiempo de vida de los dispositivos para diferentes 
tensiones de puerta ha sido muy cuestionada [138], [144]. Por este motivo, se han propuesto 
nuevos modelos, por ejemplo, el Energy Driven Model [144], [145], el Electron Scattering (EES) 
[146] o el Multi Vibrational Excitation model (MVE) [147]. Actualmente existen pocos modelos 
físicos que puedan describir ΔVth observado tras un estrés CHC. Uno de los más actuales y 
utilizado en transistores con longitud de canal nanométrica, es el Defect-Centric Distribution 
[148], que se utilizó inicialmente para describir ΔVth provocado por el BTI [98]. Este modelo tiene 
en cuenta tanto los defectos localizados en el dieléctrico, como los localizados en la interfície. 
Son éstos últimos los que predominan en la degradación por CHC, en dispositivos con una 
longitud de canal muy pequeña y en dieléctricos muy delgados. 

En los trabajos más recientes, se ha propuesto que, puesto que en un estrés CHC el campo 
eléctrico en el canal no es uniforme, puede tener implicaciones en los mecanismos de degradación 
actuales. Así, la tensión entre la puerta y el sustrato (en la región cercana a la fuente) se podría 
considerar un estrés BTI, como muestra la Figura 1-30, el cual se sumaría a la degradación por 
CHC cerca de la región de estrangulamiento del canal (pinch-off) [139]. De este modo, la 
degradación total en el dispositivo se puede dividir en dos componentes: la degradación por BTI 
cerca de la fuente y la degradación por CHC cerca de la región del drenador. Esta división de la 
degradación total en dos componentes es aplicable para cualquier longitud de canal del transistor, 
temperatura [139] y para transistores con high-k como dieléctrico [149]. El predomino de la 
componente BTI sobre la componente CHC, o viceversa, depende mucho de las condiciones de 
estrés, es decir de las tensiones de puerta y drenador, de la temperatura y del tipo de transistor 
(nMOSFET o pMOSFET) [149].  

 

Figura 1-30. Degradación por BTI y CHC de forma simultánea en un transistor [149].  

A pesar que la corriente de substrato ISUB es el parámetro más utilizado para estudiar y 
cuantificar la degradación por CHC, la degradación del transistor también se refleja en una 
variación de la tensión umbral. En un estrés CHC, ΔVth depende del tiempo, de las tensiones de 
puerta y drenador aplicadas y de la temperatura. Cuando el estrés finaliza, la tensión umbral 
también inicia un proceso de recuperación y su velocidad de recuperación depende de las 
condiciones estrés. En la caracterización del CHC se ha observado que cuanto mayor es la tensión 
VDS aplicada durante el estrés, menor es ΔVth y más lentamente recupera la tensión umbral, en 
comparación al ΔVth obtenido en la caracterización del BTI. La peor condición de estrés CHC se 
produce cuando la tensión de drenador es la misma que la aplicada a la puerta. A modo de ejemplo, 
en la Figura 1-31 se comprara ΔVth obtenido después de un estrés CHC cuando las tensiones de 
drenador y puerta son iguales, con el obtenido en un estrés NBTI. Se observa que tanto ΔVth como 
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la velocidad de recuperación de Vth son más pequeñas después de interrumpir un estrés CHC, en 
comparación a un estrés NBTI, para un mismo tiempo de estrés. 

 

Figura 1-31. a) Comparación de ΔVth en función del tiempo de relajación tras interrumpir un estrés NBTI y un 

estrés CHC. Ambos transistores se han estresado durante el mismo tiempo [84]. 

Visto que la degradación producida por el CHC depende de mucho de la tensión de drenador 
aplicada durante el estrés, en esta tesis también se estudia como ΔVth depende de esta tensión de 
y cómo ésta influye en la distribución de los defectos que contribuyen a ΔVth y a la parte 
permanente (considerando el modelo PDO). Los resultados obtenidos de la caracterización del 
CHC se compararán con los obtenidos en estreses BTI a diferentes tensiones y temperaturas. 
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2. IMPLEMENTACIÓN DE UN SISTEMA ULTRA-FAST Y 
EXTRACCIÓN DE PARÁMETROS DEL MODELO PDO 

Tal y como se ha expuesto en el primer capítulo, el BTI es un importante mecanismo de 
degradación asociado al dieléctrico de puerta que afecta particularmente a la tensión umbral, Vth, 
del transistor. Se ha observado que, al aplicar un voltaje de estrés al terminal de puerta, con el 
resto de terminales conectados a tierra, se produce un incremento de dicha tensión, ΔVth. Tras 
interrumpir el estrés esta variación cambia con el tiempo; ΔVth disminuye a medida que aumenta 
el tiempo que transcurre entre que se interrumpe el estrés hasta que se mide dicha variación. Esta 
disminución es muy rápida en los primeros instantes y es uno de los aspectos que más dificulta la 
caracterización del BTI, ya que no es fácil de medir y es la que permite estimar la degradación 
real generada en el dispositivo debido al estrés. Por tanto, es necesario medir la tensión umbral 
degradada en tiempos lo más cortos posibles desde la interrupción de estrés, ya que para dichos 
tiempos se obtiene las variaciones de la tensión umbral más elevadas. 

Inicialmente, para poder obtener la variación de la tensión umbral se utilizaban técnicas de 
caracterización convencionales, por ejemplo la MSM. Sin embargo, el uso de estas técnicas 
producía un lapso de tiempo muy grande (~1s) entre la interrupción del estrés y la medida de la 
tensión umbral. Con el fin de reducir este retado asociado a la medida, por un lado se han 
desarrollado diferentes modelos físicos los cuales permiten extrapolar analíticamente ΔVth a 
tiempos cercanos a la finalización del estrés [56], [85]. Por otro lado, tal y como se ha descrito en 
el capítulo 1, se han desarrollado las técnicas de caracterización del BTI ultrarrápidas que 
permiten medir esta variación en un tiempo muy corto (~μs), una vez se interrumpe el estrés. Con 
el objetivo de complementar estas técnicas y hacerlas más versátiles, en este capítulo se ha 
desarrollado una nueva técnica basada en el concepto ultrarrápido para la caracterización del BTI. 
Para implementarla se ha desarrollado un set-up de medida mediante el cual se ha podido reducir 
el tiempo que transcurre entre la interrupción del estrés y la medida de la tensión umbral y además 
ampliar el tiempo de medida desde tiempos muy cortos (µs) hasta centenares de segundos. Este 
set-up está formado principalmente por un circuito Ultra-Fast diseñado y fabricado durante esta 
tesis y un sistema de control y adquisición de datos con una alta velocidad de muestreo. 
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Como complemento a la técnica de caracterización ultrarrápida, se ha desarrollado una 
metodología que permite obtener los parámetros del modelo PDO (Probabilistic Defect 

Occupancy Model) [116] a partir de ΔVth experimentalmente obtenido en función del tiempo de 
relajación. Por un lado, estos parámetros permiten extrapolar ΔVth a tiempos de relajación fuera 
del rango de la medida experimental. Por el otro, proporcionan información sobre la distribución 
de defectos en el transistor, que pueden o no contribuir al ΔVth, el número total defectos, N, que 
producen un cambio <η> en Vth y la contribución permanente, Pp en ΔVth. Todos estos resultados 
podrán ser incluidos en herramientas de simulación de circuitos con el objetivo de mejorar la 
fiabilidad del CI. Esto permitirá desarrollar estrategias de diseño de circuitos, de manera que la 
degradación del BTI afecte en el menor grado posible a sus prestaciones. 

Como ejemplo de aplicación de las herramientas desarrolladas, en la última sección de este 
capítulo se ha estudiado y comparado la degradación de la tensión umbral debido al NBTI en 
transistores fabricados con diferentes procesos de annealing. Los resultados obtenidos se han 
explicado en el contexto del modelo PDO, basándose básicamente en la probabilidad de captura 
y de emisión de los defectos. 

 

2.1 Diseño e implementación de un sistema de caracterización 

Ultra-Fast. 

En el capítulo 1 se ha visto que cuando se utiliza la técnica de caracterización MSM, el valor 
de ΔVth queda subestimado debido al rápido proceso de recuperación de la tensión umbral 
inherente al fenómeno, una vez se interrumpe el estrés. En esta sección se describe el set-up de 
medida que se ha desarrollado en esta tesis, el cual está basado en el concepto de medida Ultra-

Fast, con el fin de reducir el tiempo que transcurre entre la interrupción del estrés y la medida de 
la Vth. El set-up permite registrar ΔVth desde tiempos muy cortos (<50μs) y extender la medida 
hasta centenares de segundos. Las ventajas que ofrece este set-up de medida son: 

 Rapidez: es tres órdenes de magnitud más rápido (~μs) que los set-ups basados en la técnica 
de caracterización MSM (~ms). El set-up Ultra-Fast incorpora un circuito electrónico 
específico que, combinado con un sistema de adquisición de datos de alta velocidad, por 
ejemplo un osciloscopio, permite medir ΔVth desde tiempos muy cortos hasta tiempos muy 
largos de relajación.  

 Versátil: el usuario puede configurar una medida de BTI con las tensiones de estrés y de 
drenador que considere adecuadas. También puede fijar tiempos de estrés superiores a 1s y 
tiempos de relajación desde 5ms hasta centenares de segundos. En cambio, el set-up Ultra-

Fast mostrado en la sección 1.3.2 [102] tiene la desventaja que en el caso de aplicar un estrés 
que se repite periódicamente, el tiempo de estrés tienen que ser por lo menos 100 veces más 
pequeño que el tiempo de relajación. En el caso que no se respeten estos tiempos, el sistema 
propuesto no puede detectar cuando se produce la interrupción del estrés. 

 Bajo coste: el sistema desarrollado tiene un coste realmente asequible (inferior a 1000€) 
respecto a otros equipos de medida comerciales cuyo precio sobrepasa los 40.000€. 

Una vez descritas las características principales que caracterizan el set-up de medida Ultra-

Fast desarrollado, respecto a otros set-ups/equipos, a continuación se describirá su 
funcionamiento. En diagrama de bloques se representa en la Figura 2-1. Siguiendo un orden de 
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derecha a izquierda, primero encontramos el transistor a estudiar (Device Under Test; DUT) el 
cual, en nuestro caso, está contenido en una oblea, situada en una mesa de puntas dentro de una 
Jaula de Farady. El transistor está conectado a un bloque llamado “circuito Ultra-Fast” que es el 
conversor I-V, bloque fundamental para registrar ΔVth ya que no se utilizan SMUs de un 
analizador de parámetros de semiconductores. Este bloque es el que limita la velocidad de 
adquisición del sistema y está conectado juntamente con los bloques “fuentes de alimentación y 
generador de pulsos” e “instrumentos de medida”. Estos dos bloques están controlados por un 
“sistema de control y adquisición de datos”, cuya configuración de control se define mediante una 
“interfaz de usuario”. A continuación, se describirá con más detalle este sistema. 

 

Figura 2-1. Diagrama de bloques del set-up de medida desarrollado, basado en la técnica Ultra-Fast. 

El transistor a estudiar (Device Under Test; DUT) se encuentra situado en una oblea. Para 
poder acceder a él, se utiliza una mesa de puntas (Figura 2-2a) en la que cuatro posicionadores 
con resolución micrométrica permiten acceder a sus terminales (uno para cada terminal del 
transistor). La oblea está situada sobre de una base llamada chuck y es sujetada por succión 
(Figura 2-2b). Con la ayuda de un microscopio, las puntas se posicionan encima de los contactos 
del transistor. Los posicionadores incorporan unos conectores que permiten conectar 
eléctricamente el dispositivo que se quiera medir con el equipo de medida, por ejemplo con un 
analizador de parámetros de semiconductores. Para evitar las perturbaciones electromagnéticas, 
la mesa de puntas está situada dentro de una jaula de Faraday, consiguiendo minimizar los efectos 
de las interferencias. Para poder acceder eléctricamente desde el exterior de la jaula 
a los posicionadores, se utilizan unos conectores triaxiales-coaxiales o coaxiales-coaxiales 
(Figura 2-2c) que realizan la conexión de los posicionadores y los equipos de medida. 
 

a) 
 

b) 
 

c) 

Figura 2-2. a) Mesa de puntas utilizada en el laboratorio para medir el DUT. b) Zoom de la parte central de la 

mesa de puntas en el que se observa un cuarto de una oblea situada en el centro del chuck, un microscopio en la 

parte central y cuatro puntas en los laterales (cada una de ellas sujeta a un posicionador que permite mover la 

punta con una resolución micrométrica) que permiten contactar transistores que se encuentran en la oblea. c) 

Conjunto de conectores situados en el lateral exterior de la jaula de Faraday que permiten conectar 

eléctricamente el DUT con el set-up de medida desde el exterior de la jaula. 



Implementación de un sistema Ultra-Fast y extracción de parámetros del modelo PDO 

38 

Cuando se utiliza la técnica de caracterización MSM convencional, el analizador de 
parámetros de semiconductores se conecta a las puntas/posicionadores de la mesa de puntas para 
aplicar tensión y medir la corriente. Sin embargo, para realizar una medida Ultra-Fast, en vez de 
utilizar un analizador de parámetros de semiconductores es necesario utilizar un 
circuito electrónico al que hemos llamado circuito Ultra-Fast, como muestra en el diagrama de 
la Figura 2-1. Este circuito permite forzar una tensión de estrés en la puerta del transistor y medir 
directamente Vth tras un intervalo de tiempo muy corto, una vez se interrumpe el estrés. Para poder 
aplicar una tensión de estrés y registrar ΔVth durante el tiempo de relajación, el circuito Ultra-

Fast necesita una fuente de tensión externa, un generador de pulsos y un instrumento de medida 
que permita registrar ΔVth después de interrumpir el estrés, como por ejemplo un osciloscopio. La 
fuente de tensión permite alimentar el circuito y forzar la tensión de estrés en la puerta del 
transistor. Como veremos, el generador de pulsos permite cambiar el sistema de un estado de 
estrés a un estado de medida en el que se registra ΔVth. 

Todos los equipos que intervienen en la medida están controlados por el sistema de control y 

adquisición de datos (formado por un PC y un software desarrollado) a través de un bus GPIB 
(General Purpose Interface Bus), regulado por el estándar de comunicación IEEE 488 [150]. La 
comunicación del circuito Ultra-Fast con las fuentes de alimentación y el generador de pulsos es 
unidireccional, porque el sistema de control solo necesita configurarlos para que apliquen las 
tensiones correspondientes. Sin embargo, la comunicación con el osciloscopio es bidireccional, 
porque el sistema de control y adquisición configura el osciloscopio y se comunica 
constantemente con él para adquirir ΔVth registrado durante el tiempo de relajación. Finalmente, 
es el usuario quien fija en el sistema de control y adquisición los tiempos de estrés y de relajación, 
así como las tensiones en la puerta y drenador, a través de una interfaz de usuario. Al iniciar la 
medida, el sistema de control y adquisición primero configura los equipos en base a estos 
parámetros y luego realiza la medida. Una vez finalizada, el sistema de control se encarga de 
procesar los datos almacenados en la memoria y de representar ΔVth en función del tiempo de 
relajación. 

Una vez presentado el funcionamiento general del set-up de medida Ultra-Fast, a continuación 
se describirán con detalle los elementos fundamentales del sistema desarrollado: el circuito Ultra-

Fast y el sistema de control y adquisición de datos. 

2.1.1. Circuito Ultra-Fast 

El circuito Ultra-Fast es el elemento central del set-up desarrollado y se conecta directamente 
a los terminales de puerta, drenador y fuente del transistor. Es el que permite forzar una tensión 
de estrés en la puerta del transistor y medir Vth durante la relajación. Su característica principal es 
su rapidez en cambiar de un estado en el que se estresa el dispositivo (modo estrés), a un estado 
en el que se mide ΔVth (modo medida), en tiempos inferiores a 50μs. La Figura 2-3a muestra el 
esquemático del circuito Ultra-Fast, el cual está formado por tres interruptores analógicos 
(integrados en un chip) que permiten aplicar en el terminal de drenador del transistor una tensión 
VDS o 0V (GND), en el terminal de puerta una tensión de estrés, Vestrés, o conectar el terminal de 
puerta del transistor con la salida de un amplificador operacional (A.O). El estado de estos 
interruptores está determinado por una señal de control que permite cambiar del modo estrés al 
modo medida. La tensión de estrés, Vestrés, la tensión de drenador, VDS, así como la tensión de 
alimentación del A.O, se aplican con fuentes de tensión programables externas al circuito Ultra-

Fast. El DUT está en el bucle de realimentación del amplificador operacional, en el que los 
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terminales de puerta y fuente están conectados en la salida y en la entrada inversora del A.O, 
respectivamente. Un punto importante es la corriente que circula por el MOSFET. En la misma 
figura se ha representado la corriente Ibias, que es la corriente que circula por el canal del transistor 
fresco cuando VG = Vth, donde VG es la tensión de puerta del transistor. Esta corriente es muy 
importante porque es la que permite obtener ΔVth en el terminal de puerta del transistor después 
de interrumpir el estrés. Esta corriente se obtiene de la característica ID – VGS del dispositivo 
fresco. Una vez determinado Ibias, se fuerza esta corriente por el MOSFET fijando el valor de Rbias 
y la tensión Vbias (tensión externa al circuito). VGS es la tensión de interés que se mide mediante 
una sonda de osciloscopio conectada en el terminal de puerta del transistor, y su transmisión al 
sistema de control y adquisición de datos (PC) a través del bus GPIB. 

La Figura 2-3b muestra el diagrama de tiempos de las señales en el circuito Ultra-Fast durante 
los modos estrés y medida. En este diagrama se han representado, en función del tiempo, las 
tensiones y las corrientes más relevantes del circuito para los dos modos de funcionamiento: la 
tensión de control de los interruptores, Vcontrol, la tensión en el terminal de drenador del dispositivo, 
VDrenador, la tensión en la puerta del transistor, VGS, y la corriente de drenador, ID. A continuación, 
se explicará el funcionamiento del circuito en el modo estrés y el modo medida del circuito Ultra-

Fast, utilizando este diagrama. 
 

 
a) 

 
b) 

Figura 2-3. a) Circuito esquemático y b) diagrama de tiempos de las tensiones y corrientes en el circuito Ultra-

Fast. 

Modo estrés 

Cuando los interruptores se encuentran en el modo estrés (Vcontrol en estado alto o 1), la 
configuración del circuito es la que muestra la Figura 2-4. En este modo se estresa el transistor o 
DUT con una tensión de puerta VGS = Vestrés durante un tiempo de estrés (testrés), con los terminales 
de drenador, fuente (por cortocircuito virtual) y bulk conectados a tierra, con el fin de inducir la 
degradación BTI en el dispositivo. El lazo de realimentación del A.O del circuito Ultra-Fast se 
cierra por el terminal de fuente del DUT es para evitar que el A.O se sature y, en consecuencia, 
se produzca una ruptura dieléctrica en el DUT cuando los interruptores cambian a modo medida. 
Nótese que, durante el estrés, la tensión en el terminal de drenador, VDrenador, es cero. Debido a 
que no existe una diferencia de potencial entre los terminales de drenador y fuente durante el 
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estrés, por el canal del transistor no circula corriente, motivo por el cual la corriente de drenador 
es nula (ID = 0A; estrés BTI). Por lo tanto, la corriente Ibias circula por el lazo de realimentación 
del A.O, de modo que Ibias = IBn como se observa en la Figura 2-4. Sin embargo, el circuito Ultra-

Fast también permite evaluar ΔVth atribuido a la degradación por CHC. En este caso, simplemente 
en el terminal de drenador se debería aplicar un potencial (VDS ≠ 0V).  

 

Figura 2-4. Esquemático del circuito Ultra-Fast en modo estrés. 

Modo medida 

Cuando termina la fase de estrés los interruptores cambian al modo medida (Vcontrol en estado 
bajo o 0V) y la configuración del circuito es la que muestra la Figura 2-5. La tensión de puerta 
será similar a Vth gracias al lazo de realimentación del amplificador operacional con el terminal 
de puerta del transistor, a la corriente Ibias y a la pequeña tensión (< 100mV) aplicada en el terminal 
de drenador del DUT (VDrenador = VDS). Nótese que debido al estrés eléctrico al que se ha sometido 
el dispositivo en la fase anterior, al interrumpir el estrés se deberá aplicar una tensión de puerta 
VGS más elevada que la aplicada en el DUT sin estresar, para garantizar la corriente Ibias en el 
canal. El A.O es el que se encarga de aplicar esta tensión en la puerta del transistor (suponiendo 
que por el terminal de entrada inversor no entra corriente, es decir IBn = 0). Esta variación de VGS, 
respecto la tensión VGS del DUT sin estresar, es la que se registra con el osciloscopio durante el 
tiempo de relajación. 

  

Figura 2-5. Esquemático del circuito Ultra-Fast cuando funciona en modo medida. 
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El circuito Ultra-Fast mostrado en la Figura 2-3a se ha simulado con la herramienta de diseño 
OrCAD pSpice [151] y fabricado en una placa de circuito impreso (PCB). La Figura 2-6a muestra 
el esquemático y la Figura 2-6b una fotografía del circuito fabricado. En la misma fotografía se 
han indicado los terminales del circuito que van conectados al DUT, así como los terminales en 
los que se aplican las tensiones de estrés Vestrés, de control Vcontrol y de drenador VDS. La corriente 
Ibias se fuerza externamente con una fuente de corriente en el conector de fuente del circuito. En 
la figura también se han indicado los contactos de alimentación del circuito (V+ y V–), el cual está 
alimentado +/‒ 15V, respectivamente. Todos los conectores son coaxiales a excepción de los 
contactos de alimentación y tierra (GND). El circuito está formado por dos chips analógicos 
DG303ACJ (SW1 y SW2), cada uno de los cuales integra dos conmutadores de dos estados. 
Ambos son compatibles con la familia TTL (Transistor-Transistor Logic) y tienen rangos de 
tensiones de operación comprendidos entre 0V y 0,8V para el estado bajo y entre 5V y 5,4V para 
el estado alto. Los tiempos de conmutación son de alrededor de 130ns. El circuito también consta 

de un amplificador operacional TL071 (A.O) de bajo ruido (18nV/√𝐻𝑧 a una frecuencia de 
1KHz), con un slew rate alto (13V/μs) y una impedancia de entrada alta (1012Ω). El ancho de 
banda unitario del A.O es de 3MHz. 

 

Figura 2-6. a) Circuito esquemático hecho con el programa de diseño Pspice OrCad, y b) fotografía del circuito 

Ultra-Fast fabricado en la placa PCB. 

 

Ventajas del circuito Ultra-Fast sobre otros sistemas de medida 

La razón por la cual el circuito Ultra-Fast permite evaluar Vth en tiempos de microsegundos, 
una vez se interrumpe el estrés, es que las tensiones de estrés Vestrés y de drenador VDS, y del mismo 
modo la corriente Ibias, se aplican todo el tiempo. De modo que para aplicar estas tensiones en los 
terminales del DUT sólo se tiene que cambiar el estado de los interruptores. Gracias a esto, se 
consigue reducir muchísimo el tiempo que transcurre entre el cambio del modo estrés al modo 

medida. Nótese, por el contrario que si se usa la técnica MSM para medir la variación de corriente 
en el canal, ΔID, primero se tiene que eliminar la tensión de estrés en la puerta del transistor y a 
continuación, aplicar una tensión cercana a la tensión umbral para medir la corriente. Es en este 
cambio de tensiones que el equipo de medida requiere mucho tiempo (~1s) y, en consecuencia, 
no puede registrar ΔID en tiempos de relajación muy cortos una vez se interrumpe el estrés. 

Una característica muy importante del set-up de medida Ultra-Fast es que no está limitado en 
el número de muestras a adquirir, a diferencia de otros set-ups de medida comerciales, también 
basados en el concepto de medida ultrarrápida, por ejemplo los del fabricante Keitlhey® o 
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Keysight®. Esta característica permite medir la recuperación de la Vth durante tiempos de 
relajación muy largos, al mismo tiempo que se inicia la medida de ΔVth en tiempos de relajación 
de microsegundos. Sin embargo, los set-ups comerciales tienen la ventaja de que tienen tasas de 
muestreo muy buenas, por ejemplo de 1µs/muestra o incluso más pequeñas, lo cual permite tener 
mucha resolución temporal y registrar la variación de Vth en tiempos muy cortos una vez se 
interrumpe el estrés. No obstante, al estar limitados en el número total de muestras, 
aproximadamente 105, les impide extender la medida de la recuperación de Vth por encima de 1s 
(considerando una sola medida y una tasa de muestro inferior a 10µs/muestra). 

2.1.2. Sistema de control y adquisición de datos 

Para controlar el sistema y todo el proceso de estrés-caracterización, se ha usado un ordenador 
que desempeña las funciones de sistema de control y adquisición de datos. Este es el que se 
encarga de configurar y sincronizar todos los instrumentos que intervienen en el set-up Ultra-Fast 
para poder estresar y registrar ΔVth durante el tiempo de relajación. El ordenador incorpora una 
tarjeta GPIB-PCI para poder comunicarse con los instrumentos mediante el bus GPIB. Todo el 
sistema se ha programado utilizando el lenguaje de programación propio de MATLAB® [152]. 

El usuario introduce en el sistema de control los parámetros que definen la medida Ultra-Fast: 
el tiempo de estrés, el tiempo de relajación, la tensión de estrés y la tensión de drenador aplicada 
durante la relajación. El sistema de control se comunica con todos los instrumentos conectados al 
bus (fuentes de alimentación, generador de pulsos y osciloscopio) y los configura en función de 
los parámetros introducidos por el usuario. La sincronización del sistema de control con los 
instrumentos electrónicos y a su vez con el circuito Ultra-Fast es crucial para realizar la medida 
en la ventana temporal especificada por el usuario. La medida de ΔVth con el osciloscopio y en 
tiempos de relajación muy cortos se realiza por disparo del flanco (trigger). Estableciendo un 
nivel de disparo (tensión), el cambio del modo estrés al modo medida se puede detectar 
fácilmente. La tensión VGS registrada en este instante es guardada en la memoria del instrumento 
en vez de transmitirla al ordenador, así para poder continuar la medida de la Vth hasta tiempos 
más largos de relajación. A continuación, el tipo de comunicación que establece el sistema de 

control y adquisición con el osciloscopio es punto a punto. Esto es porque transcurridos los 
instantes iniciales Vth se recupera más lentamente con lo que no se requiere una gran cantidad de 
datos para registrar su variación. Un temporizador interno al sistema de control determina la 
finalización de la medida, de modo que vez transcurrido el tiempo, envía una señal para que éste 
adquiera la medida Ultra-Fast guardada en la memoria del instrumento. Finalmente, una vez 
acabado todo el proceso se libera la comunicación de todos los instrumentos conectados al bus. 

2.1.3. Verificación del funcionamiento del set-up Ultra-Fast 

Una vez explicado el funcionamiento del set-up de medida Ultra-Fast, en este apartado se 
muestra la capacidad del sistema para medir ΔVth en tiempos muy cortos de relajación. Por un 
lado, se mostrarán ejemplos de tensión registrada en la puerta de un transistor comercial para 
aplicaciones generales de la electrónica adquiridos en tiempos muy cortos. La finalidad es 
comprobar el correcto funcionamiento del set-up desarrollado y mostrar la importancia de la 
resolución vertical (tensión) y horizontal (tiempo) del osciloscopio en la medida ultrarrápida. Por 
otro lado, se mostrarán los resultados de una medida de NBTI, es decir ΔVth en función del tiempo 
de relajación, en un transistor pMOSFET que se encuentra en una oblea. 
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La Figura 2-7 muestra dos ejemplos de una adquisición ultrarrápida de la tensión VGS en la 
puerta de un transistor pMOSFET encapsulado, de propósito general, utilizando el set-up 
desarrollado. El transistor se ha estresado a una tensión constante de ‒2,5V durante un tiempo de 
10s. La medida de VGS se ha hecho utilizando la detección por flanco del osciloscopio (trigger), 
inmediatamente después del estrés. La elección de una correcta escala vertical y horizontal es 
muy importante porque determina “la calidad” de la adquisición, como se verá a continuación. La 
pantalla del osciloscopio está formada, en nuestro caso, por una matriz de píxeles de 255 filas por 
2500 columnas, lo que requiere ajustar adecuadamente las escalas del osciloscopio a las 
magnitudes a medir. A modo de ejemplo, la Figura 2-7 muestra la adquisición de VGS con el 
osciloscopio, el cual se ha configurado i) con una escala vertical de 200mV/división y una escala 
horizontal de 1s/división (Figura 2-7a), y ii) con una escala vertical de 5mV/división y a una 
horizontal de 1ms/división (Figura 2-7b). Nótese que en la Figura 2-7a-b una parte de la medida 
de VGS se ha registrado en tiempos negativos. Esto es debido a que se ha considerado como tiempo 
cero el instante en que se produce la detección por flanco, que coincide con el cambio de estado 
de los interruptores del circuito Ultra-Fast. Este instante se puede situar en el punto del eje x 
(tiempo) de la pantalla del osciloscopio que se considere oportuno. Cuanto más a la izquierda se 
sitúe, más tiempo de relajación se podrá visualizar. Claramente se pueden apreciar las diferencias 
entre ambas figuras. En la Figura 2-7a se observan los dos modos de funcionamiento del circuito 

Ultra-Fast: el modo estrés, en el que la tensión es –2,5V, y el modo medida, en el que la tensión 
registrada es –0,24V, aproximadamente. Sin embargo, debido a la baja resolución vertical y a la 
baja velocidad de muestreo, no se puede determinar con exactitud el valor de la tensión VGS 
durante el tiempo de relajación, ni observar su rápida recuperación una vez se interrumpe el estrés. 
Estos problemas se han solucionado reduciendo las escalas vertical y horizontal, motivo por el 
cual, en la Figura 2-7b se puede observar su recuperación. Por el contrario, el tiempo de 
recuperación de VGS que se puede registrar es tres órdenes de magnitud más pequeño. Por bien 
ajustada que esté la escala vertical en una medida ultrarrápida, si la escala horizontal no lo está o 
es demasiado grande, la separación temporal entre muestra y muestra será grande y se perderá 
información de la recuperación de Vth. Por este motivo, es necesario hacer unas pruebas de 
adquisiciones ultrarrápidas en transistores con características eléctricas iguales o parecidas a las 
de los transistores que se utilizarán en el estrés BTI. De este modo se podrán ajustar correctamente 
las escalas vertical y horizontal del osciloscopio. En cuanto a la degradación producida, de la 
Figura 2-7b se concluye que existe muy poca recuperación de Vth después de un estrés constante 
a ‒2,5V durante 10s, porque se trata de un transistor de nodos no avanzados y la tensión de puerta 
forzada y el tiempo que se han aplicado son pequeños para observar efectos de degradación BTI 
en este tipo de transistores. 

 

Figura 2-7. Formas de onda correspondientes a las VGS en un MOSFET comercial adquiridas con el osciloscopio 

mediante la detección por flanco. El osciloscopio se ha configurado con unas escalas vertical (tensión) y 
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horizontal (tiempo) de a) 200mV/división y 1s/división y b) 5mV/división y a 1ms/división, respectivamente. 

Cuanto más pequeñas son las escalas vertical y horizontal más resolución se consigue en la medida. Por el 

contrario, el tiempo de relajación que se puede observar es más pequeño. 

Las Figuras 2-8 y 2-9 muestran la recuperación de la tensión umbral, en función del tiempo de 
relajación, después de interrumpir un estrés NBTI en un transistor pMOSFET de dimensiones 
WxL = 10 x 0,13μm2 con el set-up desarrollado. La gran diferencia entre estas figuras es que en 
la Figura 2-8 se muestra solo la adquisición ultrarrápida. En cambio, en la Figura 2-9 muestra la 
adquisición ultrarrápida de Vth y su recuperación durante los posteriores 150s. A continuación, se 
explicarán con más detalle cada una de ellas. 

La Figura 2-8a muestra la tensión de puerta VGATE registrada por el osciloscopio después de 
interrumpir un estrés NBTI a una tensión constante de ‒2,1V durante 10s. El osciloscopio se ha 
configurado con una escala vertical de 2mV/división y una horizontal de 1,5µs/ división. Debido a 
la alta resolución vertical (tensión) en la adquisición, la medida es un poco ruidosa y se ha aplicado 
un promediado (smooth). Por otro lado, la Figura 2-8b muestra ΔVth en función del tiempo de 
relajación y en escala semilogarítmica. Para representar ΔVth se ha considerado el promediado de 
ΔVth de la Figura 2-8a y la tensión umbral del dispositivo sin estresar (Vth = –330mV). En esta 
figura se observa que ΔVth se obtiene a los 20μs después de interrumpir el estrés, habiendo variado 
32,5mV. La Vth inicia un rápido proceso de recuperación en el que decae logarítmicamente 
durante 4,5ms. Una vez transcurrido este tiempo la tensión umbral se ha recuperado un 44% 
respecto a su valor máximo (obtenido a un tiempo de relajación de 20μs). 

 

       a)            b) 

Figura 2-8. a) Tensión VGATE registrada en la puerta del transistor después de un estrés NBTI durante 10s a una 

tensión constante de –2,1V, con el set-up de medida Ultra-Fast [153]. b) ΔVth en función del tiempo de relajación. 

La Figura 2-9 muestra ΔVth, en función del tiempo de relajación, en un transistor pMOSFET 
previamente estresado durante 100s a ‒2,1V, y relajado 150s. El osciloscopio se ha configurado 
con unas escalas vertical y horizontal de 5mV/división y de 1,5μs/división, respectivamente. ΔVth 
se registra a los 20μs después de interrumpir el estrés, con una variación de 80mV, 
aproximadamente, e inicia un rápido proceso de recuperación en el que decae logarítmicamente 
con el tiempo de relajación. Nótese que la medida ultrarrápida termina al cabo de 4,5ms, 
aproximadamente. En la misma figura se observa un segundo tramo de la recuperación de Vth que 
se inicia al cabo de un segundo, aproximadamente, después de finalizar el estrés. Como se ha 
explicado en el apartado 2.1.2, este tramo corresponde a la Vth que mide el osciloscopio (punto a 
punto) hasta finalizar el tiempo de relajación predeterminado. El gap temporal de ~1s, observado 
entre la medida ultrarrápida y el segundo tramo de recuperación, es debido al tiempo que tarda el 
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osciloscopio en almacenar en su memoria interna la adquisición ultrarrápida, reanudar la 
adquisición, y a reajustar las escalas vertical y horizontal para seguir midiendo el segundo tramo 
de recuperación de la Vth. Además, hay que añadir el tiempo que tarda el sistema de control y 

adquisición en mandar dichas instrucciones al instrumento por el bus GPIB (aproximadamente 
~1ms/instrucción). Nótese que el gap temporal observado es una de las limitaciones de las 
medidas Ultra-Fast. Este tiempo vendrá determinado por el tiempo de muestreo del instrumento 
de medida, por su capacidad de almacenamiento (buffer) y por los tiempos de transmisión y 
recepción de datos por el bus GPIB. El gap temporal podría reducirse si se aumentara la escala 
horizontal del osciloscopio. Pero, por el contrario, se perdería resolución temporal y aumentaría 
el tiempo que transcurre entre la interrupción del estrés y la medida de la Vth. Otra alternativa para 
reducir este gap temporal sería utilizar equipos de medida de altas prestaciones, con tiempos de 
muestreo alrededor de 1μs y con una memoria de almacenamiento grande. Aun así, seguiría 
habiendo un pequeño gap temporal porque en algún momento el buffer del instrumento se llenaría 
de datos y se tendría que almacenar la medida en el ordenador. Otra solución más compleja y 
económicamente muy cara sería diseñar un ASIC (Application-Specific Integrated Circuit) de un 
sistema de medida continuo, el cual incorporase muchos bancos de memoria para almacenar todos 
los resultados de la medida. Debido a la dificultad económica en la compra de equipos de altas 
prestaciones y la inexperiencia en el diseño de circuitos integrados, en esta tesis se ha utilizado 
un osciloscopio digital con una tasa de muestreo de 250MS/s cuando se configura con una escala 
temporal de 1μs. Para escalas de tiempo más grandes, por ejemplo 4,5ms, la velocidad de 
muestreo se reduce a ~50kS/s según las especificaciones proporcionadas por el fabricante. 

 

Figura 2-9. ΔVth, en función del tiempo de relajación, registrado con el set-up de medida Ultra-Fast después de 

un estrés NBTI durante 100s a una tensión de –2.1V. 

El segundo tramo de la recuperación de Vth mostrado en la Figura 2-9 se ha indicado con la 
etiqueta MSM debido a la semejanza con las técnicas de caracterización convencionales del BTI. 
Nótese que con el set-up desarrollado se consigue que la adquisición ultrarrápida de la Vth sea seis 
órdenes de magnitud más rápida que el segundo tramo de recuperación de Vth. Es en esta 
comparación cuando se puede ver la importancia de tener una técnica de caracterización muy 
rápida frente a otra más lenta. En esta figura se observa que, al cabo de un segundo de haber 
finalizado el estrés, Vth ha disminuido 50mV, aproximadamente, lo que significa la necesidad de 
utilizar técnicas suficientemente rápidas para poder estudiar la variación real que sufre la tensión 
umbral de un transistor después de finalizar el estrés. De lo expuesto, con el set-up de medida 
presentado se consigue uno de los objetivos propuestos en esta tesis: reducir el tiempo que 
transcurre entre la interrupción del estrés y la medida de Vth. 

Tiempo de relajación (s) 



Implementación de un sistema Ultra-Fast y extracción de parámetros del modelo PDO 

46 

Una vez presentada la forma de adquirir ΔVth después de un estrés BTI y haber justificado la 
importancia de las técnicas de caracterización ultrarrápidas, a continuación, se presentará un 
método desarrollado para la extracción de parámetros del modelo PDO. 

 

2.2 Metodología de extracción de parámetros del modelo PDO 

Son muchos los autores que justifican el aumento y la recuperación de Vth observada durante 
un test BTI por la carga y descarga de defectos en el dieléctrico de puerta durante las fases de 
estrés y la relajación, respectivamente [54], [58], [114], [115]. Como se ha visto en el capítulo 1, 
el modelo PDO (Probabilistic Defect Occupancy model) [116] se basa en este concepto y permite 
reproducir la variación de la tensión umbral en función del tiempo de relajación, tr, después de 
someter un transistor a un estrés BTI durante un tiempo de estrés, ts. Con los parámetros del 
modelo PDO, es decir los tiempos medios de emisión <τe> y captura <τc>, las desviaciones de los 
tiempos medios de emisión, σ<e>, y captura, σ<c>, la correlación, ρ, entre <τe> y <τc>, el producto 
del número total de defectos, N, que producen un cambio medio, <η>, en Vth (N<η>) y la parte 
permanente Pp, la ec. 2-1 permite reproducir la evolución de ΔVth: 

 

donde D es la distribución de defectos, que dependen de los parámetros <τe>, <τc>, σ<e>, σ<c> y 
ρ, y queda determinada por la ecuación ec. 2-2. Pocc es la probabilidad de ocupación, dada por la 
ecuación ec. 2-3, que dependen de <τe> y <τc>, y de los tiempos de estrés y de relajación (ver 
apartado 1.3.3 del capítulo 1). 
 𝑫(𝝉𝒆, 𝝉𝒄) = 𝟏𝟐𝝅𝝈<𝝉𝒄>𝝈<𝝉𝒆>√𝟏 − 𝝆𝟐

· 𝐞𝐱𝐩 [− 𝟏𝟐(𝟏 − 𝝆𝟐) [(𝝉𝒄 −  < 𝝉𝒄 >𝝈<𝝉𝒄> )𝟐 + (𝝉𝒆 −  < 𝝉𝒆 >𝝈<𝝉𝒆> )𝟐 − 𝟐𝝆 (𝝉𝒄 −  < 𝝉𝒄 >𝝈<𝝉𝒄> ) (𝝉𝒆 −  < 𝝉𝒆 >𝝈<𝝉𝒆> )]] 

 ec. 2-2 

 𝑃𝑜𝑐𝑐(𝑡) = 𝜏𝑒𝑉𝐻,𝑉𝐿𝜏𝑐𝑉𝐻,𝑉𝐿 + 𝜏𝑒𝑉𝐻,𝑉𝐿 + (𝑝0 − 𝜏𝑒𝑉𝐻,𝑉𝐿𝜏𝑐𝑉𝐻,𝑉𝐿 + 𝜏𝑒𝑉𝐻,𝑉𝐿 ) × 𝑒− 𝑡−𝑡𝑖𝜏𝑒𝑓𝑓𝑉𝐻,𝑉𝐿  
ec. 2-3 

donde 𝜏𝑒𝑓𝑓𝑉𝐻,𝑉𝐿−1 = 𝜏𝑒𝑉𝐻,𝑉𝐿−1 + 𝜏𝑐𝑉𝐻,𝑉𝐿−1 y ti es el tiempo de la enésima transición del pulso de estrés. Los 

subíndices VH y VL hacen referencia al valor de τc, τe o τeff en la parte alta o baja del pulso de estrés, 
respectivamente. 𝑝0 es la probabilidad de ocupación inicial y su valor corresponde al último valor 
de Pocc, previo a la transición del pulso. 

Para reproducir ΔVth obtenido experimentalmente y poder extrapolar su valor a otros tiempos 
de relajación los cuales están fuera del rango de la medida experimental, en esta tesis se ha 
desarrollado una metodología de extracción de parámetros del modelo PDO. Esta metodología se 

pcersceocccersth PddttPDNttV   
 

0 0

),;,()·,(),(   ec. 2-1 
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basa en un método iterativo, en que los valores a los parámetros del modelo PDO se varían hasta 
que se ajusta ΔVth experimental mediante la ec. 2-1, para los diferentes tiempos de estrés y 
relajación experimentales. Cuantos más resultados experimentales se consideren 
simultáneamente para realizar el ajuste, por ejemplo los obtenidos después de someter el transistor 
a distintos tiempos de estrés y relajación, los valores hallados de los parámetros del modelo PDO 
son más exactos. Otro aspecto muy importante para determinar el valor estos parámetros con una 
mayor exactitud, es el tiempo transcurrido desde que se detiene el estrés hasta que se mide Vth. 
Cuanto menor sea este tiempo, más fácil es determinar los tiempos medios de emisión de los 
defectos más rápidos que contribuyen a ΔVth. Así pues, es conveniente utilizar técnicas de 
caracterización ultrarrápidas para adquirir ΔVth en tiempos muy cortos una vez el estrés finaliza, 
como la desarrollada en este trabajo. 

Para mostrar un ejemplo de un ajuste de una medida de NBTI experimental, en la Figura 2-10a 
se han representado y ajustado tres curvas de ΔVth en función del tiempo de relajación. Estas 
curvas se han obtenido con el set-up de medida Ultra-Fast desarrollado después de someter un 
transistor pMOSFET a una tensión de estrés de –2,1V durante 10s, 100s y 200s, y a un tiempo de 
relajación de 150s entre estrés y estrés. El tiempo mínimo en que se puede medir ΔVth es de 20μs. 
La variación máxima de Vth es de 60mV después de un estrés de 200s. En la figura se observa que 
después de cada estrés, Vth inicia un rápido proceso de recuperación en que decae 
logarítmicamente con el tiempo. En la misma figura se han representado los ajustes de ΔVth, en 
función del tiempo de relajación, para los tres tiempos de estrés. La distribución de defectos 
obtenida se muestra en la Figura 2-10b y los parámetros del modelo PDO, que permiten 
representar la distribución y ajustar ΔVth con la ecuación ec. 2-1, se indican en la tabla de la Figura 
2-10c. Como se verá más adelante, con estos parámetros y la ec. 2-1 se podrá extrapolar ΔVth a 
otros tiempos de relajación, los cuales están fuera del rango de la medida experimental. En el 
ajuste se ha considerado nula la contribución de la parte permanente. 
 

  
 

Log10 (<τe>) (s) Log10 (<τc>) (s) Log10 (σ<τe>) (s) Log10 (σ<τc>) (s) ρ N<η> (V) 
-6,23 -0,027 9,33 2,78 0,71 0,232 

c) 

Figura 2-10. a) ΔVth en función del tiempo de relajación, obtenido en un transistor pMOSFET sometido un estrés 

de –2.1V (T = 25ºC) durante 10s, 100s, 200s, y un tiempo de relajación de 150s entre estrés y estrés. b) 

Distribución de los defectos obtenida de los ajustes de ΔVth, y c) parámetros del modelo PDO obtenidos del ajuste. 

Los parámetros del modelo PDO obtenidos de los ajuste de ΔVth de la Figura 2-10a 
corresponden a unas condiciones de estrés determinadas, en este caso a una tensión de estrés de 
–2,1V y a una temperatura de 25ºC. Extendiendo el estudio del BTI para diferentes condiciones 
de estrés, por ejemplo a diferentes tensiones y/o temperaturas, se podrá estudiar como dependen 
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estos parámetros de estas condiciones. Para ello es necesario obtener ΔVth para cada condición de 
estrés y hacer uso de la metodología que se explicará a continuación. Este estudio permitirá 
extrapolar los parámetros del modelo PDO a cualquier condición de operación del transistor, del 
mismo modo que se ha hecho en [124], [154], generar distribuciones aleatorias de defectos y 
calcular el ΔVth asociado mediante la ec. 2-1, para unos tiempos de estrés y de relajación 
arbitrarios. Estos resultados permitirán desarrollar estrategias de mejora de la fiabilidad y 
herramientas de diseño de circuitos que incluyan los efectos del BTI [44], [45]. De este modo, se 
podrán diseñar circuitos más robustos, en los que el fenómeno del BTI afecte en el menor grado 
posible a la funcionabilidad del circuito integrado. 

Metodología de ajuste y de extracción de parámetros del modelo PDO 

En la Figura 2-11 se muestra el diagrama de flujo de la metodología de extracción de 
parámetros desarrollada para ajustar ΔVth en función del tiempo de relajación. Esta metodología 
se ha implementado en un entorno de programación MATLAB®. A continuación, se explicará 
detalladamente cada punto del diagrama de flujo. 

 

Figura 2-11. Diagrama de flujo utilizado para ajustar ΔVth experimental, mediante la ec. 2-1, para unos tiempos 

de estrés y de relajación dados. 

Antes de iniciar el ajuste de ΔVth en función del tiempo de relajación, tr, es necesario introducir 
el tiempo de estrés, ts, durante el que se ha estresado el transistor. También se tiene que fijar la 
precisión del ajuste deseada, llamado factor de ajuste, así como un error inicial e0, cuyo valor 
sirve para determinar si se acepta o no el ajuste de ΔVth. Los valores iniciales de los parámetros 
del modelo PDO también hay que fijarlos, por ejemplo <τe> = 10–10,2s, <τc> = 10–3s, σ<τe> = 108s, 
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σ<τc> = 103s, ρ = 0,85, N<η> = 0,15V y Pp = 10mV. Sus valores iniciales se han fijado, en este 
caso, siguiendo un criterio basado en la experiencia y el uso del modelo PDO. A parte de todos 
estos, también hay que definir el espacio <τe>–<τc> en el que puede haber defectos, que 
contribuyan a ΔVth, para unas condiciones de estrés dadas. Por ejemplo, un área en que <τe> y 
<τc> estén comprendidos, cada uno, entre 10‒10s y 1010s. 

Mediante un bucle iterativo, en cada iteración i se selecciona aleatoriamente un solo parámetro 
(param) de los siete posibles (<τe>, <τc>, σ<e>, σ<c>, ρ, N<η> y Pp) y se modifica su valor 
aleatoriamente (param_n) siguiendo una distribución normal N(µparámetro, σparámetro). La media 
µparámetro es el valor del parámetro seleccionado (param) y la desviación σparámetro es el valor del 
parámetro seleccionado multiplicado por el factor de ajuste, es decir 
σparámetro = µparámetro ·  factor de ajuste. Cuanto menor es el factor de ajuste, la precisión del ajuste 
de ΔVth es mejor, pero más lento es el programa. Por ejemplo, si el parámetro seleccionado es 
<τe>, en el que log10 (<τe>) = –10,2s, y el factor de ajuste es 10-3, el nuevo valor del parámetro, 
en escala logarítmica será (ec. 2-4): 
 

param_n = µparámetro + σparámetro·randn = –10,2 − 10,2·10-3·randn. ec. 2-4 

donde randn es una función interna de MATLAB® para generar números aleatorios que siguen 
una distribución normal. El valor del parámetro modificado, juntamente con los otros, y los 
tiempos ts y tr, se introducen en la ec. 2-1 para calcular ΔVth. A continuación, se calcula la 
diferencia (error) entre el ΔVth experimental y el ΔVth calculado por el modelo para esos 
parámetros. El error (ei) se ha definido como el sumatorio de las distancias, en valor absoluto, 
entre el ΔVth experimental, ΔVth_experimental, y el calculado por el modelo, ΔVth_modelo. El resultado se 
dividirá por el número de tiempos de relajación (Nt) seleccionados para el ajuste de ΔVth (ec. 2-5). 

 𝑒𝑖 = 1𝑁𝑡 ∑ |∆𝑉𝑡ℎ𝑚𝑜𝑑𝑒𝑙𝑜𝑡 − ∆𝑉𝑡ℎ𝑒𝑥𝑝𝑒𝑟𝑖𝑒𝑚𝑛𝑡𝑎𝑙𝑡 |𝑁𝑡
𝑡=1  ec. 2-5 

Al final de cada iteración i, el error ei se compara con el error inicial e0i. Si se cumple que 
ei < e0i, el valor del parámetro seleccionado aleatoriamente al inicio de la iteración i es 
satisfactorio (param = param_n), se acepta el ajuste de ΔVth experimental y el error inicial e0i se 
remplaza por ei (e0i = ei). A continuación empieza otra iteración. En caso que el error e0 ya no se 
puede reducir más, por ejemplo cuando e0 ≤ 2%, los parámetros del modelo PDO que mejor 
ajustan ΔVth experimental quedan fijados. Por el contrario, si ei ≥ e0i se rechaza el ajuste, el 
parámetro modificado conserva el valor que tenía antes de modificarse (parami = parami-1), el 
error inicial no se modifica (e0i = e0i-1) y empieza otra iteración. 

El algoritmo permite ajustar simultáneamente varias curvas, por ejemplo, las obtenidas 
después de someter el transistor a varias secuencias de estrés y relajación (como en la Figura 
2-10). En este caso, el error ei en cada iteración i es la suma de todos los errores en cada curva. 
Al finalizar la ejecución del programa, los parámetros del modelo permiten ajustar todas las 
curvas ΔVth experimentales consideradas. La metodología extracción no presenta problemas de 
convergencia, pero sí que el ajuste depende mucho de los valores de los parámetros iniciales. En 
el caso que estos sean muy diferentes de los valores que permiten ajustar ΔVth experimental, la 
metodología tardará un tiempo mayor para encontrarlos, pero abordable (más de 5min). 



Implementación de un sistema Ultra-Fast y extracción de parámetros del modelo PDO 

50 

Un ejemplo del procedimiento que se utiliza para determinar si acepta o no el ajuste de ΔVth 
en función del tiempo de relajación, se muestra en la Figura 2-12a. En esta figura se ha 
representado ΔVth experimental (●), obtenido con el set-up Ultra-Fast después de someter un 
transistor a unas ciertas condiciones de estrés. En la misma figura se ha representado el mejor 
ajuste de ΔVth (‒ ‒) y el último ajuste rechazado (–) porque no se ha conseguido minimizar el 
error, es decir ei ≥ e0i. El error se muestra en la Figura 2-12b y se ha representado en función del 
número de iteraciones (#). Para este ejemplo se han necesitado un total de 500 iteraciones para 
ajustar ΔVth. 
 

  

Figura 2-12. a) Ejemplo de un ajuste “satisfactorio” (- -) y un ajuste “rechazado” (–) de ΔVth en función del 

tiempo de relajación (●). b) Representación del error en función del número de iteraciones (#). Solo se acepta el 

ajuste cuando el error, ei < e0i. En cambio, los ajustes en que ei ≥ e0i se rechazan y el error se mantiene constante.  

A continuación, se mostrará un ejemplo de la aplicación de la metodología para extraer los 
parámetros del modelo PDO en una medida experimental de NBTI. La finalidad del siguiente 
apartado es explicar con más detalle el procedimiento seguido. Del ajuste realizado se mostrarán 
los parámetros del modelo PDO, la distribución de defectos, la probabilidad de ocupación y el 
producto de la distribución por la probabilidad de ocupación 

Aplicación del modelo PDO en una medida experimental  

Para realizar este apartado se han considerado datos experimentales obtenidos de una medida 
de NBTI, como por ejemplo los de la Figura 2-13 (símbolos). Los cambios de tensión umbral 
corresponden a un transistor pMOSFET sometido previamente a estrés de 1s (estrés 1), 10s 
(estrés 2) y 100s (estrés 3) a una tensión de puerta constante de ‒2,1V, con un tiempo de relajación 
de 100s entre estrés y estrés. Para realizar la medida se ha utilizado el set-up Ultra-Fast 
desarrollado en esta tesis, por lo que el primer valor de Vth se registra tras 20μs después de 
interrumpir el estrés. Mediante la metodología de extracción presentada, se han ajustado a la vez 
las tres curvas experimentales. Los parámetros del modelo PDO obtenidos de los ajustes se 
indican en la Tabla 2-1, habiendo considerado nula la contribución de la parte permanente en ΔVth 
(Pp = 0V). Con estos parámetros es posible determinar la evolución de ΔVth en tiempos fuera de 
la ventana de medida experimental. A modo de ejemplo, en la misma Figura 2-13 se ha 
representado la extrapolación de ΔVth a otros tiempos de relajación, por ejemplo a 100ns y a 104s. 
Gracias al uso del modelo PDO se puede obtener el ΔVth correspondiente a estos tiempos. 
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Figura 2-13. Ejemplos de tres curvas experimentales (símbolos) de ΔVth, en función del tiempo de relajación. El 

transistor fue sometido a un estrés NBTI a –2.1V durante 1s (estrés 1), 10s (estrés 2) y 100s (estrés 3), y a un 

tiempo de relajación de 100s entre estrés y estrés. Las líneas continúas corresponden a los ajustes obtenidos. 

 

log10(<τe>) (s) log10(<τc>) (s) log10(σ<τe>) (s) log10(σ<τc>) (s) ρ N<η> (V) 

-7,6541 -0,0276 -10,19 3,97 0,8 0,162 

Tabla 2-1. Parámetros del modelo PDO obtenidos del ajuste de ΔVth de la Figura 2-13. 

Una vez obtenido un buen ajuste, es posible obtener información sobre los defectos asociados 
al fenómeno del BTI, como por ejemplo, la distribución de defectos (Figura 2-14) que ha dado 
lugar a la evolución de ΔVth de Figura 2-13. La zona más rojiza de la distribución coincide con el 
centro y con su punto más alto, representado la población de defectos con tiempos de captura y 
emisión más probables. En las zonas azules, la probabilidad de encontrar un defecto con esos 
valores de τe y τc es muy baja. 

 

Figura 2-14. Distribución de defectos que mejor ajusta ΔVth de la Figura 2-13 . 

Continuando con el ejemplo de la Figura 2-13, en la Figura 2-15 se ha representado la 
probabilidad de ocupación, Pocc, en el espacio <τe>–<τc>, para un tiempo de estrés de 1s (estrés 1) 
y distintos tiempos de relajación, comprendidos entre 100ns y 104s (de b a m) con un incremento 
logarítmico. El tiempo de relajación cero (tr = 0s) (a), que coincide con el final del estrés y el 
inicio de la relajación, también se ha considerado. Las zonas más rojas indican que hay una 
probabilidad alta (próxima a uno) de encontrar un defecto con un valor determinado de <τe> y 
<τc>. En cambio, en las zonas azules, la probabilidad de encontrar un defecto cargado es muy baja 
o nula. Hay que destacar que algunas de las figuras son el resultado de la extrapolación de ΔVth a 
tiempos muy cortos de relajación (tr < 10μs), por ejemplo las figuras a, b y c, o a tiempos largos 
(tr ≥1000s), por ejemplo las figuras l y m. La Figura 2-15a muestra la probabilidad de ocupación 
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a tiempo de relajación cero, que coincide con el máximo número de defectos cargados. Todos los 
defectos con un <τc> inferior a 1s y un <τe> más grande que 10–6s estarán cargados. Algunos 
defectos con <τc> inferior a 1s y <τe> inferior a 10-6s están descargados porque son defectos muy 
rápidos en emitir su carga. De la Figura 2-15b hasta la Figura 2-15m se observa la evolución de 
la probabilidad de ocupación en el tiempo de relajación, tr. Los defectos con <τe> inferior a tr se 
descargan a medida que transcurre el tiempo, motivo por el cual el área roja de la Figura 2-15a 
(máxima área) se reduce con el tiempo de relajación. De la Figura 2-15g hasta la Figura 2-15m 
se concluye que algunos defectos con tiempos de captura <τc> comprendidos entre 10–10s y 10-4s 
y con tiempos de emisión <τe> comprendidos entre 10–3s y 105s no llegan a descargarse. 

 

Figura 2-15. Evolución de la probabilidad de ocupación, en el espacio <τe>–<τc>, para distintos tiempos de 

relajación comprendidos entre 100ns y 104s, después de estresar un transistor durante 1s a –2,1V (estrés 1), para 

las trazas de la Figura 2-13. 

La evolución de la Pocc con el tiempo de relajación de la Figura 2-15 es muy parecida al 
comportamiento de los defectos durante el tiempo de relajación, explicado en la Figura 1-20 del 
capítulo 1, donde se muestra la carga y la descarga de los defectos durante el estrés y la relajación. 
Consideramos que inicialmente, en un transistor que no ha sido sometido a ningún tipo de estrés, 
todos los defectos se encuentran descargados. En otras palabras, la probabilidad de ocupación 
inicial (p0 de la ec. 2-3) es cero. Debido al estrés NBTI de 1s (estrés 1), algunos defectos se cargan 
(Figura 2-16a) y progresivamente se descargan durante la relajación, como se ha visto en las 
Figuras 2-15b-m. Si tras un tiempo de relajación de 104s (Figura 2-15m), el dispositivo se somete 
a otro estrés eléctrico, por ejemplo a un estrés de 10s (estrés 2 de la Figura 2-13), los defectos que 
se hayan descargado después de interrumpir el estrés 1, se volverán a cargar. Además, aparecerán 
nuevos defectos cargados (Figura 2-16b), porque el tiempo de estrés ha aumentado y la 
probabilidad de ocupación inicial es distinta de cero. Una vez transcurrido un tiempo de relajación 
de 104s, si el transistor se somete a otro estrés durante 100s (estrés 3 de la Figura 2-13) la 
probabilidad de ocupación a tiempo cero es la que muestra la Figura 2-16c. En esta figura se 
observa que la probabilidad de ocupación ha aumentado con el tiempo de estrés, en comparación 
a la obtenida en la Figura 2-16b, lo que indica que se han cargado más defectos con el estrés 3. 
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Figura 2-16. Probabilidad de ocupación evaluada a un tiempo de relajación cero (tr = 0), después de estresar un 

transistor a –2,1V durante un tiempo de a) 1s, b) 10s y c) 100s. 

De la misma manera que la Figura 2-16 muestra la probabilidad de ocupación justo cuando se 
interrumpe el estrés (tr = 0s), la Figura 2-17 muestra el caso contrario; la probabilidad de 
ocupación obtenida tras un tiempo de relajación de 104s. Comparando las dos figuras, se observa 
el área de la probabilidad de ocupación se ha reducido, debido a la descarga de defectos durante 
el tiempo de relajación. También se observa que la probabilidad de ocupación es mayor cuanto 
más largo es el tiempo de estrés porque hay más defectos cargados. Nótese, que la Figura 2-17a 
es la probabilidad de ocupación inicial que se tiene en cuenta para calcular la probabilidad de 
ocupación después de un tiempo de estrés de 10s (Figura 2-16b). De manera análoga, la Figura 
2-17b muestra la probabilidad de ocupación inicial a tener en cuenta para calcular la probabilidad 
de ocupación después de un tiempo de estrés de 100s (Figura 2-16c). 

 

Figura 2-17. Probabilidad de ocupación evaluada a un tiempo de relajación tr = 104s, después de estresar un 

transistor a –2,1V durante un tiempo de a) 1s, b) 10s y c) 100s. 

Una vez obtenida la distribución de defectos (Figura 2-14) y la probabilidad de ocupación 
(Figura 2-15), la Figura 2-18 muestra el producto de la distribución de defectos por la probabilidad 
de ocupación (D(τe,τc)·Pocc(τe,τc; ts,tr)), en el espacio <τe>–<τc>, para un tiempo de estrés de 1s y 
distintos tiempos de relajación, de 100ns hasta 104s con un incremento logarítmico. En esta figura 
se observa que el área de D x Pocc se reduce a medida que aumenta el tiempo de relajación, de la 
misma manera que ocurre con la probabilidad de ocupación de la Figura 2-15. Esto indica que el 
número de defectos que contribuyen a ΔVth disminuye con el tiempo de relajación. Nótese que 
para obtener ΔVth de la Figura 2-13, tras interrumpir el estrés 1, se tendrían que integrar las 
diferentes áreas de la Figura 2-18, en función de <τe>–<τc>, y multiplicar el resultado por el 
parámetro N<η>, cuyo valor se indica la Tabla 2-1. 
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Figura 2-18. Evolución de D x Pocc, en el espacio <τe>–<τc>, para distintos tiempos de relajación comprendidos 

entre 100ns y 104s (de b a m), después de estresar un transistor durante un tiempo de estrés de 1s a –2,1V 

(estrés 1). 

Ajuste de ΔVth obtenido con el tiempo de estrés 

Hasta ahora, se ha visto que la metodología de ajuste permite obtener los parámetros del 
modelo PDO a partir de una medida experimental en la que ΔVth se obtiene después de interrumpir 
el estrés. Sin embargo, esta metodología también permite ajustar y extraer los parámetros del 
modelo PDO a partir de ΔVth medido durante el estrés. A modo de ejemplo, la Figura 2-19a 
muestra el ajuste de ΔVth, en función del tiempo de estrés, medido en un transistor pMOSFET 
estresado a una tensión de puerta VGS = ‒1,5V durante 1000s. ΔVth se ha calculado a partir de la 
variación de corriente, ΔID, registrada con un analizador de parámetros de semiconductores 
durante el tiempo de estrés, aplicando una tensión drenador de ‒50mV. En esta figura se observa 
que la tensión umbral aumenta unos 15mV tras 103s de estrés y los resultados experimentales se 
han podido ajustar con la metodología propuesta. 

 

Figura 2-19. a) ΔVth experimental en función del tiempo de estrés (símbolos) y ajuste (línea continua). 

b) Representación del error durante del ajuste, en función del número de iteraciones (#). c) Distribución de 

defectos y parámetros que los caracterizan, obtenidos del ajuste de ΔVth experimental. 
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En la Figura 2-19b se ha representado el error (%), en función del número de iteraciones (#), 
y en la Figura 2-19c la distribución de defectos obtenida, cuyos parámetros se indican en la misma 
figura. De los parámetros de la distribución se concluye que el tiempo medio de emisión <τe> es 
muy pequeño (~10-15s) comparado con el tiempo medio de captura <τc> (>100ms). Ambos 
tiempos están muy correlacionados (ρ = 0,91), lo que indica que si uno de ellos aumenta el otro 
también lo hace con una proporción parecida. 

 

2.3 Degradación por BTI en transistores fabricados con 

diferentes procesos 

A continuación, se presenta un ejemplo de aplicación del set-up desarrollado y de la 
metodología de extracción presentada. Este apartado se centra en el análisis del mecanismo de 
degradación Negative Bias Temperature Instability (NBTI) en transistores que han sido 
fabricados con diferentes procesos. En particular, a diferentes procesos de annealing con una 
duración de milisegundos (Millisecond Annealing, MSA). Las muestras analizadas son 
transistores pMOSFET con HfSiO/Al2O3 como dieléctrico de puerta (EOT ~14 – 15Å). El 
electrodo de puerta es de TaCN y las dimensiones de los dispositivos son WxL = 10x0,15μm2. El 
proceso de annealing se hizo con pulsos laser a baja (LLP), a media (MLP) y a alta (HLP) 
potencia, con el fin de reducir la tensión umbral y mejorar el funcionamiento del transistor debido 
a los efectos de canal corto [155]. Las temperaturas alcanzadas en los tres tipos de pulso fueron 
de 1100ºC, de 1200ºC y de 1350ºC, respectivamente. En la Figura 2-20 se han representado las 
características ID – VGS de los transistores sometidos a los diferentes procesos MSA, en escala 
lineal y semilogarítmica. Se puede observar que los transistores con un proceso de annealing HLP 
y MLP tienen unas curvas características muy parecidas y una tensión umbral de –260mV, 
aproximadamente. En cambio, los transistores con un proceso LLP tienen una tensión umbral 
mayor, ~600mV, y una corriente de drenador más baja. 

 

Figura 2-20. Características ID – VGS de los transistores fabricados con diferentes procesos de annealing a alta 

(HLP), media (MLP) y baja (LLP) potencia. 

Para poder estudiar ΔVth provocado por el estrés NBTI en los diferentes transistores, se ha 
diseñado una secuencia de test (Figura 2-21) basada en la técnica MSM (medida-estrés-medida), 
y utilizando el set-up Ultra-Fast desarrollado en este trabajo. El test empieza por una 
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caracterización de los transistores sin degradar, con un analizador de parámetros de 
semiconductores, para obtener la tensión umbral y la corriente de drenador cuando la tensión de 
puerta VGS = Vth, es decir, la corriente Ibias del circuito Ultra-Fast (Figura 2-3a). A continuación, 
el transistor se conecta al set-up Ultra-Fast, y se programa el sistema de control y adquisición de 

datos para que aplique una tensión de estrés constante de ‒2,1V, durante un tiempo de estrés 
ts1 = 10s. Cuando finaliza el estrés, ΔVth se mide durante un tiempo de relajación tr1 = 150s. La 
tensión de drenador aplicada en el transistor durante la relajación es de –100mV. Una vez finaliza 
este tiempo, el sistema de control y adquisición de datos vuelve a repetir la secuencia de 
estrés/relajación durante unos tiempos ts2 = 100s y tr2 = tr1, así como, ts3 = 200s y tr3 = tr1, 
respectivamente. El test de medida termina con una caracterización del dispositivo para 
comprobar que el transistor no haya sufrido otros daños que no sean la propia degradación NBTI. 
Para ello es necesario desconectar el transistor del set-up de medida Ultra-Fast y conectarlo al 
analizador de parámetros de semiconductores. 

 

Figura 2-21. Diagrama de flujo del test NBTI, para estudiar la relajación de Vth tras el estrés. 

La Figura 2-22 muestra ΔVth en función del tiempo de relajación en los transistores sometidos 
a diferentes procesos MSA: LLP (izquierda), MLP (centro) y HLP (derecha). El mínimo tiempo 
en el que se registran los distintos ΔVth es 20µs después de interrumpir el estrés. Se observa que 
cuanto más largo es el tiempo de estrés, ΔVth es mayor, independientemente del proceso MSA 
aplicado. En todos los transistores analizados, después de interrumpir el estrés, la tensión umbral 
inicia un rápido proceso de recuperación en que decae logarítmicamente con el tiempo de 
relajación. Los transistores con un proceso de annealing HLP son los que registran un ΔVth más 
pequeño, aproximadamente de 62mV, tras un tiempo de relajación de 20µs y un tiempo de estrés 
de 200s. En cambio, los transistores con un annealing LLP son los que tienen un ΔVth más grande, 
llegando a una variación máxima de ~123mV, para las mismas condiciones de estrés. Los 
transistores con un proceso de annealing MLP muestran valores intermedios. 
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Figura 2-22. ΔVth en función del tiempo de relajación, obtenido en los transistores sometidos a diferentes 

procesos MSA: LLP (izquierda), MLP (centro) y HLP (derecha), después de someterlos a distintos tiempos de 

estrés a una tensión contante de –2.1V. 

En la Figura 2-22 se han representado los ajustes de ΔVth en función del tiempo de relajación, 
obtenidos con la metodología desarrollada, para cada transistor sometido a diferente proceso 
MSA. En la Figura 2-23a se han representado las distribuciones de defectos que describen la 
variación de la Vth observada, cuyos parámetros fundamentales son <τc> ≈ 10–0,2s, <τe> ≈ 10–6s y 
ρ ≈ 0,8. En la tabla de la Figura 2-23b se muestran los valores del parámetro N<η> para los 
distintos transistores sometidos a diferente proceso MSA. Como ya se ha explicado, este 
parámetro está relacionado con el número total de defectos N, que cuando se cargan/descargan 
producen un cambio medio <η> en Vth. En esta tabla se muestra que el valor del parámetro N<η> 
decrece con la potencia del láser usada durante el proceso de annealing, siendo su valor más 
pequeño en los transistores sometidos a un proceso MSA HLP. Este resultado indica que el 
aumento de la potencia durante el proceso annealing lleva a que se carguen menos defectos 
durante el estrés y/o su impacto sea menor y, en consecuencia, un ΔVth más pequeño. 
 

 
a) 

 

 
 
 
 

b) 

Proceso MSA N<η> (V) 

LLP 0,376 
MLP 0,323 
HLP 0,251 

Figura 2-23. a) Distribuciones de defectos y b) parámetro N<η>, obtenidos de los ajustes de ΔVth de la Figura 

2-22 para cada proceso MSA. 

ΔVth también se ha estudiado cuando los transistores se someten a distintas tensiones de estrés: 
–1,8V, –2,1V, –2,2V y –2,4V. En la Figura 2-24 se ha representado ΔVth, evaluado tras un tiempo 
de relajación de 348µs, en función de la tensión de estrés (en valor absoluto) en los transistores 
sometidos a diferente proceso MSA. Los ΔVth obtenidos se han agrupado en función del tiempo 
de estrés: 10s (izquierda), 100s (centro) y 200s (derecha). En esta figura se observa una 
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dependencia potencial de ΔVth con la tensión, con un exponente muy parecido (entre 0,75 y 0,8) 
en todos los casos. De nuevo, los transistores sometidos a un proceso de annealing HLP son los 
que muestran un ΔVth más pequeño, y los LLP el mayor. 

 

Figura 2-24. ΔVth en función de la tensión de estrés, para los transistores sometidos a diferente proceso MSA 

para distintos tiempos de estrés: 10s (izquierda), 100s (centro) y 200s (derecha). tr = 348μs. 

En la Figura 2-25 se muestran las distribuciones de defectos, obtenidas de los ajustes de ΔVth 
en función del tiempo de relajación, para las diferentes tensiones de estrés, en los transistores 
sometidos a diferente proceso MSA: HLP (figura a), MLP (figura b) y LLP (figura c). Los 
parámetros del modelo PDO obtenidos de los ajustes se indican en las Tablas 2-2, 2-3 y 2-4, 
respectivamente. Para obtener sus valores iniciales, para el caso de un estrés de –1,8V se ha 
permitido que todos los parámetros del modelo PDO pudieran tomar cualquier valor. Una vez 
extraídos los parámetros <τe>, σ<τe>, σ<τc> y N<η> para esta condición de estrés, se han fijado sus 
valores y se han encontrado los valores de <τc> y ρ que permiten ajustar ΔVth en función del 
tiempo de relajación para las otras tensiones de estrés (–2,1V, –2,2V y –2,4V). Para realizar la 
extracción de parámetros del modelo PDO, se ha considerado que los únicos parámetros que 
pueden variar su valor sin ninguna restricción son el tiempo medio de captura <τc> y la 
correlación, ρ, entre <τe> y <τc>. Se ha fijado el valor de los otros parámetros, es decir <τe>, σ<τe>, 

σ<τc> y N<η> y se ha considerado nula la contribución de la parte permanente en ΔVth. Este 
procedimiento se ha realizado para los diferentes transistores. Nótese que al haber fijado algunos 
parámetros, las distribuciones mostradas en la Figura 2-25 cuando VGS = –2,1V no coinciden 
exactamente con las distribuciones mostradas en la Figura 2-23a para la misma tensión de estrés 
ni con las obtenidas para los transistores sometidos a diferente proceso MSA. Respecto al 
parámetro N<η>, se ha obtenido que los transistores con un proceso de annealing HLP son los 
que tienen el parámetro N<η> más pequeño y su valor es muy parecido al de los transistores 
sometidos a un proceso de annealing MLP. Sin embargo, en los transistores con un proceso de 
annealing LLP hay una diferencia notable en este parámetro, respecto al de los otros dos 
transistores. Nótese que el parámetro N<η> mostrado en las Tablas 2-2, 2-3 y 2-4, difieren mucho 
del mostrado en la tabla de la Figura 2-23b. La razón es el haber fijado algunos parámetros del 
modelo. 
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a) b) 

 
c) 

Figura 2-25. Distribuciones de defectos en los transistores a) HLP, b) MLP y c) LLP, sometidos a distintas 

tensiones y tiempos de estrés. 

 

HLP 
Vestrés (V) ρ Log10 (<τc>) (s) Log10 (<τe>) (s) Log10 (σ<τe>) (s) Log10 (σ<τc>) (s) N<η> (V) 

–1,8 0,720 2,7 

-7,879 13,584 4,623 0,508 –2,1 0,844 0,943 
–2,2 0,861 -0,716 
–2,4 0,92 -1,48 

Tabla 2-2 Parámetros del modelo PDO extraídos para el caso de los transistores sometidos a un proceso de 

annealing HLP, para distintas tensiones de estrés. 

 

MLP 
Vestrés (V) ρ Log10 (<τc>) (s) Log10 (<τe>) (s) Log10 (σ<τe>) (s) Log10 (σ<τc>) (s) N<η> (V) 

–1,8 0,552 2,89 

-7,695 12,716 3,3 0,518 –2,1 0,837 0,416 
–2,2 0,725 -0,269 
–2,4 0,898 -1,389 

Tabla 2-3. Parámetros del modelo PDO extraídos para el caso de los transistores sometidos a un proceso de 

annealing MLP, para distintas tensiones de estrés. 
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LLP 
Vestrés (V) ρ Log10 (<τc>) (s) Log10 (<τe>) (s) Log10 (σ<τe>) (s) Log10 (σ<τc>) (s) N<η> (V) 

–1,8 0,667 2,578 

-8,370 14,076 3,175 0,867 –2,1 0,633 1,52 
–2,2 0,727 0,234 
–2,4 0.9 -1,118 

Tabla 2-4. Parámetros del modelo PDO extraídos para el caso de los transistores sometidos a un proceso de 

annealing LLP, para distintas tensiones de estrés. 

Analizando los parámetros de las Tablas 2-2, 2-3 y 2-4 se observa que <τc> disminuye con la 
tensión de estrés (en valor absoluto). Esta disminución se observa en la Figura 2-26, en la que se 
ha representado ln(<τc>) en función de la tensión de estrés, para los transistores sometidos a 
diferente proceso MSA. Estos resultados deben interpretarse que será más probable que un 
defecto capture una carga cuanto mayor sea la tensión de estrés y, por lo tanto, que se degrade 
más el dispositivo, para un tiempo estrés dado. Para hallar el factor de variación de <τc> con esta 
tensión, en la Figura 2-26 se ha ajustado ln(<τc>). Para realizar el ajuste se ha considerado el 
promedio de ln(<τc>) en las distintas muestras, debido a la poca variación de <τc> observada para 
los transistores sometidos a diferente proceso MSA. En el capítulo 1 se ha visto que <τc> varía 
con la tensión de estrés VGS según ec. 2-6. Mediante el ajuste de ln(<τc>) se ha obtenido 
que   bc = –15,75V–1 y ac =exp(34,85). 
 < τ𝑐 >= a𝑐 · 𝑒𝑏𝑐|VGS| ec. 2-6 

 

Figura 2-26. Dependencia de los tiempos medios de captura, <τc>, de los defectos con la tensión de estrés, para 

los transistores sometidos a diferente proceso MSA. 

Conociendo <τe> y <τc> para una tensión de estrés, así como σ<τe>, σ<τc> y N<η>, se podrá 
generar una distribución de defectos aleatoria y calcular el ΔVth asociado para unos tiempos de 
estrés y de relajación dados, mediante la ecuación ec. 2-1.  

De los resultados obtenidos se concluye que la degradación de la tensión umbral, atribuida al 
NBTI, se puede reducir el aumentando la potencia del láser o, en otras palabras, aumentando la 
temperatura la cual se realiza el annealing pulsado con una duración de milisegundos, debido 
principalmente a la baja densidad de defectos que se generan. 
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2.4 Resumen del capítulo 

En este capítulo, en primer lugar, se ha descrito el set-up desarrollado en esta tesis para la 
caracterización del BTI, basado en el concepto de medida ultrarrápida (Ultra-Fast). Este set-up 
desarrollado permite obtener ΔVth desde en un tiempo mínimo de relajación de 20μs, una vez se 
interrumpe el estrés, y hasta tiempos largos de relajación. En segundo lugar, se ha desarrollado 
una metodología de extracción de parámetros del modelo PDO, a partir del ajuste de las medidas 
experimentales obtenidas con el set-up de medida Ultra-Fast. Con los parámetros obtenidos se 
puede extrapolar ΔVth fuera de la ventana de medida experimental y obtener información sobre la 
distribución de los defectos que produce el BTI y de los parámetros N<η> y Pp.  

Se ha demostrado que la combinación del set-up Ultra-Fast con la metodología de extracción 
de parámetros del modelo PDO, puede ser una buena herramienta para estudiar/comparar la 
fiabilidad de transistores asociada a la degradación por BTI. A modo de ejemplo, se ha evaluado 
en transistores sometidos a diferentes procesos de annealing durante su fabricación. Del análisis 
de resultados se concluye que los transistores sometidos a un proceso de annealing a alta 
temperatura son los que presentan mayor robustez frente a la degradación por BTI debido, 
básicamente, a la baja densidad de defectos, N, que se generan por el estrés. 

Con el fin de extender el estudio de la fiabilidad es necesario obtener ΔVth en otras condiciones 
de operación del transistor. Conocidas las dependencias de los parámetros del modelo PDO con 
las condiciones de estrés, se podrá extrapolar su valor a otras condiciones de operación del 
transistor, permitiendo calcular ΔVth en estas condiciones. Así pues, las medidas Ultra-Fast y la 
metodología de extracción de parámetros del modelo PDO formarán la base, en el próximo 
capítulo, para poder estudiar los defectos que intervienen en la recuperación del BTI en distintas 
condiciones de operación del transistor. 
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3. ANÁLISIS DE LA DEGRADACIÓN POR BTI Y CHC EN 
TRANSISTORES MOSFET  

Como se ha visto en el capítulo 2, los parámetros del modelo PDO (Probabilistic Defect 

Occupancy model) dependen de las condiciones de estrés aplicadas en el transistor. En el caso 
que se aplique un estrés arbitrario, los parámetros obtenidos del análisis de la caracterización del 
BTI estarán referenciados a ésta condición y solo permitirán extrapolar la variación de la tensión 
umbral, ΔVth, en el tiempo. Sin embargo, si se quiere extrapolar ΔVth a otras tensiones de operación 
del transistor, es necesario evaluar antes los parámetros del modelo PDO en función de éstas. Es 
por este motivo que en este capítulo se presenta un análisis detallado de la dependencia de estos 
parámetros con las condiciones de estrés. En concreto se ha analizado el incremento de la tensión 
umbral producido por estreses a diferentes temperaturas y tensiones de puerta, aplicados en un 
transistor durante cierto tiempo. Teniendo en cuenta el modelo PDO y la metodología de 
extracción de parámetros presentada en el capítulo 2, se han obtenido los parámetros del modelo 
PDO de todas estas condiciones. Conocida la dependencia de estos parámetros con las 
condiciones de estrés, se podrá calcular ΔVth en otras condiciones arbitrarias, el cual podrá ser 
incluido en herramientas de simulación de circuitos, como por ejemplo SPICE, para analizar el 
efecto de la degradación en circuitos formados por muchos transistores. De este modo, se puede 
estudiar la fiabilidad de los circuitos debido a la degradación por BTI, y proponer estrategias de 
diseño de circuitos integrados que minimicen el efecto de este mecanismo en la medida de lo 
posible. 

La dependencia del BTI con las condiciones de estrés y su análisis usando diferentes modelos 
físicos, ha sido ampliamente reportado en la literatura [83], [98], [100], [114], [117], [119], [120], 
[126], [156], [157]. En un circuito integrado, las tensiones aplicadas simultáneamente en la puerta 
y el drenador del transistor pueden provocar la degradación por portadores calientes (CHC). Los 
efectos que produce el CHC son parecidos a los que produce el BTI (un incremento de tensión 
umbral ΔVth) y habitualmente se estudia por separado. Teniendo esto en cuenta, en este capítulo 
también se han incluido diferentes tensiones de drenador como otra magnitud de estrés. Para 
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evaluar ΔVth en estas condiciones, se ha propuesto la metodología desarrollada para describir de 
manera unificada la degradación por BTI y por CHC con el fin de estudiar como dependen los 
parámetros del modelo PDO de las tensiones de drenador aplicadas durante el estrés. Cabe 
destacar que en la extracción de parámetros de estas medidas, la contribución de la parte 
permanente en ΔVth ha tomado un papel muy importante. En el capítulo 2 se ha visto que la 
contribución de la parte permanente no tiene un peso muy significativo en ΔVth. Incluso, en 
determinadas medidas su contribución era nula. Sin embargo, en este capítulo ha tomado una 
mayor importancia y sin ésta no se hubiera podido ajustar correctamente ΔVth para obtener los 
parámetros del modelo PDO, cuando se aplican diferentes tensiones de drenador durante el estrés. 
Por este motivo se explicarán con detalle los resultados obtenidos de esta contribución. 
Finalmente, este capítulo se concluirá con una tabla resumen en la que se mostrarán como las 
diferentes condiciones de estrés modifican los parámetros del model PDO. 

 

3.1 Metodología y muestras utilizadas para el estudio del BTI 

y de la degradación por CHC 

El objetivo de este capítulo es hacer un estudio sistemático de ΔVth en función de las 
condiciones de estrés, incluyendo la tensión de drenador, con el fin de obtener las dependencias 
de los parámetros del modelo PDO con las condiciones de estrés e información sobre los defectos 
que contribuyen en estas condiciones. Por ejemplo, su distribución estadística, sus tiempos 
medios de emisión <τe> y de captura <τc> o sus energías de activación. Esta información se 
obtendrá usando la metodología de extracción de parámetros del modelo PDO, presentada en el 
capítulo 2.  

La Tabla 3-1 presenta los distintos estreses considerados. Los transistores se han sometido a 
i) estreses NBTI, a una tensión de puerta VGS fija y a diferentes temperaturas, ii) a estreses NBTI, 
a una temperatura fija y a diferentes tensiones VGS y finalmente, iii) a estreses CHC, a una tensión 
de puerta VGS fija, a una temperatura constante y para distintas tensiones de drenador VDS (en un 
rango que va desde VDS = 0V hasta VDS = VGS). Las tensiones y temperaturas mostradas en esta 
tabla han sido cuidadosamente seleccionadas para poder analizar el efecto de cada una de estas 
magnitudes. Nótese que en esta tabla se ha destacado la tensión –2,1V y la temperatura de 25ºC, 
como condiciones de estrés comunes.  
 

Mecanismo de fallo 
Condiciones de estrés 

VGS (V) Temperatura (ºC) VDS (V) 
NBTI –2,1 25; 50; 75; 100; 125 0 
NBTI –1,8; –2,1; –2,2; –2,4 25 0 
CHC –2,1 25 –0,2; –0,5; –1; –2,1 

Tabla 3-1. Condiciones de estrés consideradas en este trabajo. 

La técnica de caracterización utilizada es la técnica MSM (medida-estrés-medida). En este 
caso, la corriente de canal, ID, se ha adquirido en tiempos de relajación cortos (~300µs) después 
de interrumpir el estrés, gracias al uso de los módulos pulsados ultrarrápidos 4225-PMU I-V 

Ultra-Fast del fabricante Keithley®[158], que se conectan al analizador de parámetros de 

semiconductores Keithley 4200®. Para realizar un estrés NBTI, los SMUs conectados en los 
terminales de drenador, fuente y sustrato del transistor se conectan a tierra y se fuerza una tensión 
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de estrés en la puerta del transistor. Para realizar el estrés CHC, se aplica una tensión elevada en 
la puerta del transistor, al mismo tiempo que se fija una tensión alta de drenador. Tanto en las 
medidas de BTI como de CHC, los transistores se han estresado siguiendo la secuencia de test 
presentada en el capítulo 2 (Figura 2–21), con unos tiempos de estrés de 50ms, 100ms y 150ms, 
y unos tiempos de relajación, entre estrés y estrés, de 10ms, 20ms y 30ms, respectivamente. Una 
vez se interrumpe el estrés, la variación de la corriente del canal, ΔID, se mide a una tensión de 
puerta constante de −360mV, cercana a la tensión umbral del transistor, y a una tensión de 
drenador de ‒100mV. Finalizada la medida, ΔID se convierte a ΔVth mediante la ecuación ec. 1-6 
en la sección 1.3. Para llevar a cabo las medidas en temperatura, se ha utilizado el Thermochuck 

del fabricante Temptronic Corporation® incorporado en la mesa de puntas. Este equipo permite 
calentar el chuck de la mesa de puntas hasta la temperatura deseada, manteniéndola constante 
durante todo el test. 

Los transistores analizados son pMOSFET con HfSiO/Al2O3 como dieléctrico de puerta 
(EOT ~14 – 15Å) y el electrodo de puerta de TaCN. Éstos son los mismos que los utilizados en 
el capítulo 2, los cuales se han sometido a un proceso de annealing a alta temperatura (HLP). Las 
dimensiones de los dispositivos son WxL = 10x0,15μm2 para la caracterización del BTI. En el 
caso de CHC se han incluido transistores pMOSFET con diferentes longitudes de canal: 
L = 0,13μm, L = 0,17μm y L = 0,25μm. Todos los transistores con una anchura W = 10µm.  
 

3.2 Degradación por BTI 

En este apartado se mostrarán todos los resultados obtenidos de la caracterización del BTI y 
al análisis de las medidas con la metodología desarrollada, cuando se aplican estreses a diferentes 
tensiones y temperaturas. Con este estudio se pretende mostrar el efecto global que produce la 
temperatura y la tensión de puerta en la distribución de defectos y en la variación de los 
parámetros del modelo PDO.  

Recordemos que en el capítulo 1 se ha visto que los tiempos medios de captura y de emisión 
de defectos dependen de las condiciones de estrés aplicadas en el transistor. Cuando se extraigan 
las dependencias de los parámetros del modelo PDO con las condiciones de estrés, el uso de la 
ec. 3-1 servirá para determinar el factor de variación de los tiempos medios de captura y de 
emisión con la tensión de puerta, VGS, y la temperatura, T. 
 < 𝜏 > = 𝐾𝜏 · exp  (𝑏 |𝑉𝐺𝑆|) · exp (𝐸𝑎𝑘𝑇) ec. 3-1 

donde los parámetros b y Kτ son constantes, k es la contante de Boltzmann, Ea es la energía de 
activación media para la carga/descarga de los defectos y T es la temperatura en grados kelvin. 
De manera análoga a <τ>, también se ha considerado que la contribución de la parte permanente 
en ΔVth depende exponencialmente de la tensión de puerta y de la inversa de la temperatura según 
la ec. 3-2, puesto que se ha observado esta dependencia, como se verá experimentalmente. 
 𝑃𝑝 = 𝐾𝑝 · exp  (𝑏𝑝 |𝑉𝐺𝑆|) · exp (𝐸𝑎𝑝𝑘𝑇 ) ec. 3-2 

donde Kp y bp son constantes. Eap es la energía de activación de los defectos que contribuyen a 
parte permanente de ΔVth. 
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3.2.1. Dependencia con la temperatura  

En este apartado se muestran los resultados obtenidos referentes al efecto de la temperatura en 
la degradación de la tensión umbral que produce el NBTI, cuando se aplica una tensión de estrés 
constante de –2,1V en la puerta del transistor y diferentes temperaturas 25ºC, 50ºC, 75ºC, 100ºC 
y 125ºC. La Figura 3-1 muestra ΔVth, en función del tiempo de relajación, obtenido tras 300µs 
después de interrumpir el estrés, para las diferentes temperaturas. En esta figura se observa que 
la degradación es mayor cuanto mayor es la temperatura y más largo es el tiempo de estrés. La 
máxima variación de la Vth es de 75mV, aproximadamente, después de un tiempo de estrés de 
150ms a una temperatura de 125ºC. Independientemente de la temperatura, la Vth inicia un rápido 
proceso de recuperación en el que decae logarítmicamente con el tiempo.  

 

Figura 3-1. ΔVth en función del tiempo de relajación, obtenido tras interrumpir estreses NBTI a una tensión de 

puerta de –2,1V, para diferentes temperaturas y tiempos de estrés. 

En la misma Figura 3-1 se han representado los ajustes de ΔVth (líneas continuas), obtenidos 
con la metodología desarrollada en este trabajo. Como puede observarse, el modelo PDO permite 
ajustar bien todos los resultados experimentales, con los parámetros que se indican en la Tabla 
3-2. Nótese que el parámetro N<η>, cuyo valor se ha obtenido del ajuste de ΔVth a T = 25ºC, se 
ha mantenido constante para el resto de ajustes a otras temperaturas. La razón es que se ha 
considerado que el número total de defectos en el dispositivo, que pueden o no contribuir al ΔVth, 
es el mismo en todos los transistores. Para poder realizar los ajustes se ha considerado la parte 
permanente, cuyos valores también se indican en la Tabla 3-2. 
 

Temp 
(ºC) 

Log10 
(<τe>) 

(s) 

Log10 
(<τc>) 

(s) 

Log10 
(σ<τe>) 

(s) 

Log10 
(σ<τc>) 

(s) 
ρ 

N<η> 
(V) 

Pp (mV) 
@ testrés 
50ms 

Pp (mV) 
@ testrés 
100ms 

Pp (mV) 
@ testrés 
150ms 

25 -10,073 -3,878 3,759 4,348 0,72 0,475 7,51 7,72 8,57 
50 -10,311 -3,872 3,945 4,247 0,67 0,475 13,29 14,32 14,65 
75 -10,330 -4,766 4,324 4,434 0,72 0,475 20,02 22,11 22,32 

100 -10,626 -4,833 4,151 4,340 0,62 0,475 26,62 29,24 30,26 
125 -11,202 -5,804 4,596 4,851 0,68 0,475 29,12 40,18 42,19 

Tabla 3-2. Parámetros del modelo PDO extraídos de los ajustes de ΔVth de la Figura 3-1, para las diferentes 

temperaturas analizadas. 

En la Figura 3-2 se han representado las distribuciones de defectos, en el espacio <τe>–<τc>, 
para cada una de las temperaturas, obtenidas cuando los parámetros de la Tabla 3-2 se introducen 
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en la ecuación de la distribución normal bivariante mostrada en el capítulo 1 (ec 1-17). Las zonas 
más rojizas de la distribución coinciden con su centro, donde se encuentran los defectos con 
tiempos de emisión y de captura más probables. 

 

Figura 3-2. Distribuciones de defectos obtenidas a partir de los ajustes de ΔVth de la Figura 3-1, para las 

diferentes temperaturas analizadas. 

Para evaluar el efecto de la temperatura en la distribución de defectos, en la Figura 3-3 se ha 
representado <τe> y <τc> (centro de la distribución) en un gráfico de Arrhenius. En esta figura se 
puede observar que los tiempos medios de emisión y captura disminuyen con la temperatura, 
indicando que la temperatura acelera los procesos de carga y descarga de los defectos. Esto 
significa que en las mismas condiciones de tensión y tiempo, a temperaturas más altas, tras 
interrumpir el estrés ΔVth será mayor porque habrá más defectos cargados, pero también la 
recuperación de Vth será más rápida. En la misma figura se han ajustado ln(<τe>) y ln(<τc>), en 
función de la inversa de la temperatura, para hallar las energías medias de activación (Ea) para la 
descarga y la carga de los defectos, respectivamente, a partir de la ec. 3-1. De los ajustes de 
ln(<τe>) y ln(<τc>) se obtiene que las energías medias de activación necesarias para emitir y 
capturar una carga son Ea<τe> = 0,23eV y Ea<τc> = 0,44eV, respectivamente. De estos resultados 
se concluye los defectos necesitan menos energía para liberar una carga que para atraparla. 
Energías de activación similares se han reportado en [156] para la carga y la descarga de los 
defectos. En [98], [117], [126] también se muestran diferentes energías de activación para la 
carga/descarga de defectos, comprendidas entre 0,2eV y 1eV, en transistores nFET y pFET con 
SiO2 y materiales high-k como dieléctrico de puerta. 

En la Figura 3-4a se han representado las desviaciones estándar σ<τe> y σ<τc>, en función de la 
temperatura. En esta figura se observa que ambas desviaciones muestran una tendencia muy 
parecida y aumentan con la temperatura, lo cual significa que aumenta la dispersión de los tiempos 
medios de emisión y captura de los defectos. Por otro lado, en la Figura 3-4b se muestra la 
correlación, ρ, entre <τe> y <τc>, en función de la temperatura, observándose muy poca 
dependencia con ésta. 
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Figura 3-3. Ln(<τe>) y ln(<τc>), en función de la inversa de la temperatura, obtenida de la Figura 3-2. 

 

Figura 3-4. a) Desviaciones estándar σ<τe> y σ<τc>, y b) correlación, ρ, entre <τe> y <τc>, en función de la 

temperatura. 

Finalmente, en la Figura 3-5 se ha representado la parte permanente, Pp, de ΔVth, en un gráfico 
de Arrhenius. En esta figura se observa que la contribución de la parte permanente es mayor 
cuanto mayor es la temperatura. Para los tres tiempos de estrés analizados la parte permanente 
prácticamente no varía, aun observándose que cuanto más largo es el tiempo de estrés mayor es 
la contribución. Para hallar la energía de activación, Eap, de los defectos que contribuyen al ΔVth 
de la parte permanente, se ha utilizado la ecuación ec. 3-2. Ajustando ln(Pp) en función de la 
inversa de la temperatura, la energía de activación de los defectos que contribuyen a la parte 
permanente es de 0,162eV. Nótese que esta energía es la que necesitan estos defectos para 
cargarse, siendo más baja que las energías de activación obtenidas para los procesos de carga de 
descarga de los defectos. 
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Figura 3-5. Contribución de la parte permanente en ΔVth, en función de la inversa de la temperatura, para 

diferentes tiempos de estrés. 

Una vez obtenida la parte permanente de ΔVth, en la Figura 3-6 se ha representado la parte 
recuperable del BTI (en %), en función del tiempo de relajación, para las diferentes temperaturas 
y tiempos de estrés: 50ms (izquierda), 100ms (centro), 150ms (derecha). La parte recuperable, R, 
se ha calculado con la ecuación ec. 3-3: 

 𝑅 = ∆𝑉𝑡ℎ(𝑡𝑟) − 𝑃𝑝∆𝑉𝑡ℎ(𝑡𝑟) · 100% ec. 3-3 

donde tr es el tiempo de relajación y Pp es la parte permanente de ΔVth. En esta figura se observa 
que la contribución de la parte recuperable disminuye con el tiempo de relajación, con una 
tendencia parecida para todas las temperaturas estudiadas. La máxima contribución de R es 
inferior al 45% para todas las condiciones, a excepción de la obtenida para la temperatura de 75ºC 
(▲), cuya contribución máxima es del 55% para un tiempo de estrés de 150ms. La temperatura en 
la cual ocurre este aumento de la parte recuperable coincide con la temperatura que provoca un 
aumento de 20mV en el ΔVth de la Figura 3-1, aproximadamente, cuando la temperatura pasa de 
50ºC a 75ºC. 

 

Figura 3-6. Contribución de la parte recuperable (en %) en el ΔVth de la Figura 3-1, en función del tiempo de 

relajación, para las distintas temperaturas y tiempos de estrés: 50ms (izquierda), 100ms (centro) y 150ms 

(derecha). 
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3.2.2.  Dependencia con la tensión de puerta VG  

ΔVth observado después de interrumpir un estrés NBTI a una temperatura fija, en nuestro caso 
25ºC, se ha estudiado para distintitas tensiones de estrés, ‒1,8V, –2,1V, –2,2V y ‒2,4V, aplicadas 
en la puerta del transistor. El objetivo es mostrar cómo afecta la tensión de puerta VG en la 
distribución de defectos y en los parámetros del modelo PDO. 

En la Figura 3-7 se muestra ΔVth medido a 25ºC, en función del tiempo de relajación, para las 
diferentes tensiones de estrés. En esta figura se observa que la degradación es mayor cuanto más 
alta es la tensión y más largo es el tiempo de estrés. La máxima variación de ΔVth es de 31mV, 
tras un estrés a –2,4V durante 150ms. Para todas las tensiones aplicadas en la puerta del transistor, 
Vth inicia un rápido proceso de recuperación en que decae logarítmicamente con el tiempo de 
relajación cuando se interrumpe el estrés.  

 

Figura 3-7. ΔVth, en función del tiempo de relajación, obtenido tras interrumpir estreses NBTI a 25ºC, para 

diferentes tensiones y tiempos de estrés. 

En la misma Figura 3-7 se han representado los ajustes de ΔVth (líneas continuas), en función 
del tiempo de relajación, obtenidos con la metodología desarrollada. Los parámetros extraídos del 
modelo, para cada condición de estrés, se muestran en la Tabla 3-3. Nótese que para realizar estos 
ajustes se ha considerado que el parámetro N<η> no varía y su valor (0,475V) es igual al utilizado 
anteriormente en los ajustes de ΔVth de la Figura 3-1, para las diferentes temperaturas. La razón 
de haber considerado el parámetro N<η> invariante es para poder comparar las distribuciones 
entre para todas las condiciones de estrés. De esta manera se impone que el número total de 
defectos que contribuyen a ΔVth es el mismo en todos los transistores. 

 

|VGS| 
(V) 

Log10 
(<τe>) 

(s) 

Log10 
(<τc>) 

(s) 

Log10 
(σ<τe>) 

(s) 

Log10 
(σ<τc>) 

(s) 
ρ 

N<η> 
(V) 

Pp (mV) 
@ testrés 

50ms 

Pp (mV) 
@ testrés 

100ms 

Pp (mV) 
@ testrés 

150ms 
1,8 -10,100 -3,680 3,403 5,558 0,59 0,475 4,37 4,73 5,71 
2,1 -10,073 -3,878 3,759 4,348 0,72 0,475 7,51 7,72 8,57 
2,2 -9,865 -4,257 4,147 4,380 0,80 0,475 14,58 13,87 15,37 
2,4 -9,745 -4,573 4,331 4,236 0,85 0,475 15,08 15,31 15,6 

Tabla 3-3. Parámetros del modelo PDO extraídos de los ajustes de ΔVth de la Figura 3-7, para las diferentes 

tensiones de estrés. 
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En la Figura 3-8 se ha representado las distribuciones de defectos, en el espacio <τe>–<τc>, 
para cada tensión de estrés considerada, obtenidas cuando los parámetros de la Tabla 3-3 se 
introducen en la ecuación de la distribución normal bivariante presentada en el capítulo 1 
(ec 1- 17). En esta figura se observa que a medida que la tensión de puerta aumenta, la distribución 
se estrecha verticalmente y se alarga horizontalmente. Estos resultados indican que la dispersión 
de los tiempos medios de captura disminuye con el aumento de la tensión de estrés. En cambio, 
la de los tiempos medios de emisión aumenta con esta tensión. 

 

Figura 3-8. Distribuciones de defectos obtenidas a partir de los ajustes de ΔVth de la Figura 3-7, para las 

diferentes tensiones de estrés aplicadas en la puerta del transistor. 

Para mostrar el efecto de la tensión de estrés en la distribución de defectos, en la Figura 3-9 se 
ha representado <τe> y <τc> (centro de la distribución) en función de la tensión de puerta VGS. En 
esta figura se observa que <τc> y <τe> disminuye y aumenta con esta tensión, respectivamente. 
Esto significa el voltaje de estrés acelera los procesos de carga de los defectos (mayor 
degradación) y ralentiza los procesos de descarga. Los resultados obtenidos concuerdan los 
resultados obtenidos en [124], [159]. En la misma figura se ha ajustado ln(<τe>) y ln(<τc>), en 
función de VGS, para hallar los factores de variación de <τe> y <τc> con esta tensión, es decir 
los parámetros be y bc de la ecuación ec. 3-1, respectivamente, cuyos valores son be = 1,41V-1 y 

bc = –3,48V-1. 

 

Figura 3-9. Representación y ajuste de ln(<τe>) y ln(<τc>), en función de la tensión de estrés, para hallar el factor 

de variación de <τ> con esta tensión. 
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En las Figuras 3-10a-b se muestran las desviaciones estándar σ<τe> y σ<τc>, y la correlación, ρ, 
entre <τe> y <τc>, en función de la tensión de puerta, respectivamente. En la Figura 3-10a se 
observa que a medida que la tensión de estrés aumenta, la dispersión de los tiempos medios de 
captura disminuye (la distribución se estrecha verticalmente), pero aumenta la de los 
tiempos medios de emisión (la distribución se alarga horizontalmente). Por otro lado, en la Figura 
3-10b se observa una correlación lineal positiva entre <τe> y <τc> con la tensión VGS. El aumento 
del coeficiente de correlación con esta tensión indica que la dependencia entre <τe> y <τc> 
aumenta con la tensión.  

 

Figura 3-10. a) Desviaciones estándar σ<τe> y σ<τc>, y b) correlación, ρ, entre <τe> y <τc>, en función de la tensión 

de estrés. 

Finalmente, en la Figura 3-11 se ha representado la contribución de la parte permanente en el 
ΔVth, en función de la tensión de puerta, para diferentes tiempos de estrés. Se puede observar que 
la parte permanente es mayor cuanto más largo es el tiempo de estrés (aunque su variación sea 
pequeña) y muestra una tendencia exponencial con la tensión de puerta. Para encontrar el factor 
de variación de la parte permanente con la tensión VGS, es decir, el parámetro bp de la ecuación 
ec. 3-2, se ha ajustado ln(Pp), obteniendo bp = 2,04V-1. 

 

Figura 3-11. Contribución de la parte permanente en ΔVth, en función de la tensión de puerta, para distintos 

tiempos de estrés. 

Una vez obtenida la parte permanente, en la Figura 3-12 se muestra el porcentaje que 
representa la parte recuperable R del BTI, en función del tiempo de relajación, para las diferentes 
tensiones y tiempos de estrés: 50ms (izquierda), 100ms (centro), 150ms (derecha). La parte 
recuperable se ha calculado con la ecuación ec. 3-3. En esta figura se observa que la contribución 
de la parte recuperable, R, en ΔVth disminuye con el tiempo de relajación para todas las tensiones 
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y tiempos de estrés, con una tendencia muy parecida. La contribución máxima es inferior al 50% 
para todas las tensiones, salvo para la tensión de puerta –2,2V, cuya contribución máxima es del 
56%. Nótese que esta tensión coincide con el voltaje de puerta que provoca una variación de 
10mV en el ΔVth de la Figura 3-7, cuando éste pasa de ‒2,1V a –2,2V. 

 

Figura 3-12. Contribución de la parte recuperable (en %) en ΔVth de la Figura 3-7, en función del tiempo de 

relajación, para las distintas tensiones y tiempos de estrés: 50ms (izquierda), 100ms (centro) y 150ms (derecha). 

Una vez evaluados los parámetros Eac, Eae, Eap, bc, be y bp, cuyos valores se muestran en la 
Tabla 3-4, se pueden determinar los parámetros Kc, Ke y Kp de la ec. 3-1 y ec. 3-2. Nótese que en 
cada estudio de NBTI hecho se obtendrá un Kc, Ke y Kp. A continuación se explica como hallar 
dichos parámetros. 
 

Parte Recuperable Parte Permanente 

bc (V-1) be (V-1) Eac (eV) Eae (eV) bp (V-1) Eap(eV) 
3,48 1,41 0,443 0,235 2,064 0,162 

Tabla 3-4. Parámetros bc, be, bp, Eac, Eae y Eap, que permiten extrapolar <τ> y Pp, para una temperatura y 

tensión de estrés dada. 

Cuando se fija la tensión de puerta VGS = –2,1V y se varía la temperatura, los parámetros Ke,c 
se obtienen del ajuste de ln(<τe,c>) de la Figura 3-3 y considerando los parámetros be, bp y la ec. 
3-4. 
 ln(𝐾𝑒,𝑐) = ln(𝑎𝑒,𝑐) − |𝑉𝐺𝑆| · 𝑏𝑒,𝑐 ec. 3-4 

donde ln(ae,c) es el valor del ln(<τe,c>) (obtenido del ajuste) en intercepción de con el eje y (cuando 
1000/kT = 0), cuyo valor es ln(ae) = –32,118 y ln(ac) = –25,609. De forma análoga, cuando se fija 
la temperatura a 25ºC y se varía la tensión de puerta, VGS, los parámetros Ke,c se obtienen del ajuste 
de ln(<τe,c>) de Figura 3-9 y considerando los parámetros Eae, Eac y la ec. 3-5. 
 ln(𝐾e,c) = ln(𝑎′𝑒,𝑐) − E𝑎𝑒,𝑐𝑘𝑇  ec. 3-5 

donde ln(a’e,c) el valor ln(<τe,c>) (obtenido del ajuste) en la intercepción con el eje y (es decir, 
cuando VGS = 0V), cuyo valor es ln(a’e) = –25,898 y ln(a’c) = –2,020. Para hallar Kp en ambas 
dependencias se ha utilizado las ecuaciones ec. 3-4 y ec. 3-6, pero utilizando los parámetros Eap, 
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bp y el valor del ajuste de ln(Pp) de las Figuras 3-5 y 3-11 en la intercepción con el eje y, cuyos 
valores son ln(ap) = 1,57 y ln(a’p) = –8,984, respectivamente. 

En la Tabla 3-5 se indican los valores de Kc,e,p obtenidos para un estrés NBTI a una tensión de 
puerta constante, para distintas temperaturas, y a una temperatura constante, para distintas 
tensiones de estrés. 

 

 Parte Recuperable Parte Permanente 

 Kc Ke Kp 
Temperatura @ VGS = –2.1V exp(-18,28) exp(-35,08) exp(-2,72) 
Tensión @ T = 25ºC exp(-15,03) exp(-35,04) exp(-2,61) 

Tabla 3-5. Valores de Kc,e, y Kp hallados en cada dependencia estudiada, una vez conocidos los parámetros Eac, 

Eae, Eap, bc, be y bp. 

 

3.2.3. Ajuste conjunto de los parámetros del modelo PDO en 
función de la tensión de puerta y la temperatura 

En este apartado se muestra el ajuste conjunto de <τ> y de los otros parámetros del modelo 
PDO (σ<τe>, σ<τc>, ρ y Pp) en función de la temperatura y de la tensión de estrés aplicada en la 
puerta del transistor. Como se ha visto que en cada estudio de NBTI hecho (tensión y temperatura) 
se ha obtenido un valor diferente de Kc y Ke, como se ha mostrado en la Tabla 3-5. Desde el punto 
de vista matemático se deduce que existe una “discontinuidad” entre la ecuación que ajusta <τ> 
en función de la temperatura, dada una tensión de estrés, y la ecuación que ajusta <τ> en función 
de la tensión de estrés, dada una temperatura. En ambos casos considerando la ec. 3-1 y los 
parámetros de las Tablas 3-4 y 3-5. Como consecuencia, los parámetros Kc y Ke encontrados en 
una de las dependencias, por ejemplo en la dependencia de <τ> con la temperatura (Figura 3-3), 
no permiten ajustar correctamente <τ> en función de la tensión (Figura 3-9). Lo mismo ocurre 
para el caso contrario, los valores de Kc y Ke obtenidos de las dependencias de <τ> con la tensión, 
no permiten ajustar correctamente <τ> en función de la temperatura. La solución es encontrar un 
valor óptimo y único de Kc y Ke que, al introducirlo en la ec. 3-1, juntamente con los parámetros 
Eac, Eae, bc y be, permita ajustar correctamente <τc> y <τe> para cualquier tensión y temperatura. 
Para solventar este problema se ha hecho un ajuste simultáneo de <τ> considerando los resultados 
obtenidos en función de la temperatura y la tensión de estrés, mediante la ecuación ec. 3-1. El 
algoritmo se basa en el mismo principio que el utilizado en la metodología de extracción de 
parámetros del modelo PDO, presentada en el capítulo 2. Mediante un bucle iterativo se han dado 
valores, de forma aleatoria, a los parámetros Kc,e, bc,e, y Eac,e hasta que la ec. 3-1 ha ajustado todos 
los datos experimentales. Con el nuevo procedimiento de <τ> se obtiene el nuevo conjunto de 
parámetros que se resume en la Tabla 3-6: 

 

Kc Ke bc (V-1) be (V-1) Eac (eV) Eae (eV) 
exp(-14,97) exp(-35,173) -3,338 1,438 0,329 0,236 

Tabla 3-6. Nuevos valores de Eac, Eae, bc, be, Kc, y Ke que permiten ajustar correctamente <τc> y <τe> en función 

de la tensión y la temperatura, mediante la ec. 3-1. 

Nótese que los valores obtenidos de bc, be, Eae y Ke, son muy parecidos a los mostrados en las 
Tablas 3-4 y 3-5. Por el contrario, los parámetros Kc y Eac han variado significativamente. Para 
demostrar que los parámetros de la Tabla 3-6 permiten ajustar correctamente <τ> en función de 
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la temperatura y la tensión, en las Figuras 3-13 y 3-14 se muestran los ajustes de <τe> y <τc>, 
respectivamente.  

 

Figura 3-13. Ajuste de <τe> en función de a) la temperatura y b) la tensión de estrés, mediante la ec. 3-1 y los 

parámetros de la Tabla 3-6. 

 

Figura 3-14. Ajuste de <τc> en función de a) la temperatura y b) la tensión de estrés, mediante la ec. 3-1 y los 

parámetros de la Tabla 3-6. 

Con los nuevos parámetros mostrados en la Tabla 3-6, se puede extrapolar <τe> y <τc> a 
cualquier otra temperatura y tensión de puerta a las que se someta el transistor. A modo de 
ejemplo, en las Figuras 3‒15a-b se muestra la extrapolación de <τe> y <τc> a otras temperaturas 
y tensiones, respectivamente. En las figuras se han indicado, con círculos punteados, los valores 
de <τe> y <τc> obtenidos experimentalmente. Gracias a éstos, se ha conseguido extrapolar los 
tiempos medios de emisión y captura a otras condiciones de estrés. 

 

Figura 3-15. Extrapolación de a) <τe> y b) <τc> a otras temperaturas y tensiones de estrés, mediante la ec. 3-1 y 

los parámetros de la Tabla 3-6. En círculos punteados se han indicado los parámetros obtenidos 

experimentalmente. 
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Una vez evaluadas las dependencias de <τe> y <τc> de la tensión de puerta, VGS, y la 
temperatura, T, la Figura 3-16 muestra una representación de donde se halla el centro de la 
distribución de defectos, en el espacio <τe>–<τc>, después de interrumpir estreses NBTI a distintas 
tensiones (■) y temperaturas (●). Partiendo de que el centro de la distribución se halla en 
<τe> = 10–10,07s y <τc> = 10–3,8s para un estrés NBTI a una temperatura de 25ºC y a una tensión 
VGS = –2,1V (círculo punteado), si la temperatura y la tensión de puerta aumentan, el centro de la 
distribución se desplaza hacia tiempos medios de captura más pequeños. Sin embargo, si aumenta 
la tensión, el centro de la distribución se traslada hacia tiempos medios de emisión más grandes, 
y si aumenta la temperatura, hacia tiempos medios de emisión más pequeños. 

 

Figura 3-16. Posición del centro de la distribución de defectos, en el espacio <τe>–<τc>, en función de la 

temperatura, T, y la tensión de estrés, VGS. 

Teniendo en cuenta los tiempos de estrés utilizados en este estudio, si se comparan los ΔVth 

obtenidos después interrumpir estreses a una temperatura constante de 25ºC, para distintas 
tensiones de estrés (Figura 3-7), con los obtenidos después de interrumpir estreses a una tensión 
de puerta constante de –2,1V, para diferentes temperaturas (Figura 3-1), se puede concluir que el 
efecto de la temperatura es más significativo en la degradación de la tensión umbral que el de la 
tensión, porque produce una mayor variación de los tiempos medios de captura de los defectos, 
en comparación con la tensión de puerta. 

Parte permanente 

De la misma manera que ocurre con los tiempos medios de captura y de emisión, existen dos 
valores posibles de Kp para ajustar la parte permanente, mediante la ecuación ec. 3-2, en función 
de la tensión de puerta (Figura 3-11) y la temperatura (Figura 3-5). Para solventar este problema, 
se han ajustado simultáneamente todos los resultados referentes a la parte permanente. En la Tabla 
3-7 se indican los nuevos valores obtenidos de Eap, bp y Kp. 
 

Kp bp (V-1) Eap (eV) 
exp(-3,092) 2,0611 0,152 

Tabla 3-7. Nuevos valores de Eap, bp, Kp que permiten ajustar la parte permanente en función de la temperatura 

y la tensión de estrés, mediante la ecuación ec. 3-2 . 

Con los nuevos valores encontrados de Kp, bp y Eap, se puede ajustar, a la vez y con la ecuación 
ec. 3-2, la parte permanente en función de la temperatura y de la tensión de estrés, como muestran 
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las Figuras 3–17a-b, respectivamente. Además, estos parámetros permiten extrapolar la parte 
permanente a otras tensiones y temperaturas de estrés. A modo de ejemplo, en la Figura 3-18 se 
ha representado la parte permanente, Pp, en función de la tensión de estrés, para diferentes 
temperaturas. Con círculos punteados se han indicado los valores obtenidos experimentalmente a 
partir de los cuales se han obtenido los parámetros y permiten extrapolar la parte permanente a 
otras condiciones de estrés. 

 

Figura 3-17. Ajuste de la contribución de la parte permanente en ΔVth (mV) en función de a) la temperatura 

(VGS = –2,1V) y b) la tensión de estrés (T = 25ºC), mediante la ec. 3-2 y los parámetros de la Tabla 3-7. 

 

Figura 3-18. Extrapolación de la contribución de la parte permanente a otras tensiones de estrés y temperaturas. 

Con un círculo punteado se han indicado los valores de Pp obtenidos experimentalmente. 

 

Desviaciones estándar σ<τe> y σ<τc> y la correlación ρ entre <τe> y <τc> 

Del mismo modo que se han ajustado conjuntamente los parámetros <τe>, <τc> y Pp en función 
de la temperatura y la tensión de estrés, a continuación se hace lo mismo para las deviaciones σ<τc> 
y σ<τe> y la correlación ρ. De esta manera, para una tensión de estrés y una temperatura dada, se 
podrá obtener todos los parámetros del modelo PDO para esa condición. En las Figuras 3-19a-b 
y en las Figuras 3-19c-d se han ajustado ln(σ<τe>) y ln(σ<τc>) en función de la temperatura y de la 
tensión de estrés, respectivamente. Las ecuaciones que permiten obtener estas dependencias se 
indican en la parte superior de estas mismas figuras. Nótese que tanto en el ajuste de ln(σ<τe>) 
como en ln(σ<τc>), se ha utilizado una ecuación muy simple que permite reproducir correctamente 
ambos parámetros con la tensión y la temperatura. Sin embargo, hay dos valores de ln(σ<τc>), uno 
cuando T = 125ºC y el otro cuando VGS = 1,8V, que no se han ajustado correctamente. Visto que 
ln(σ<τe>) se puede ajustar correctamente con la misma ecuación, hace pensar que estos dos valores 
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de σ<τc> son erróneos y sus valores tendrían que ser próximos a 10,5 y a 11, respectivamente. Por 
el otro lado, en las Figuras 3-20a-b se ha ajustado linealmente la correlación entre <τe> y <τc> en 
función de la temperatura y en función de la tensión de estrés, respectivamente. La ecuación que 
permite reproducir ρ para ambas dependencias se ha indicado en la parte superior de la misma 
figura. 

 

Figura 3-19. Ajuste de ln(σ<τe>) y ln(σ <τc>), en función de la temperatura (figuras a y c) y la tensión de estrés 

(figuras b y d). 

 

Figura 3-20. Ajuste lineal de la correlación entre <τe> y <τc>, en función de a) la temperatura y b) la tensión VGS. 

Una vez estudiado el efecto de la tensión de puerta y la temperatura en los parámetros del 
modelo PDO después de un estrés NBTI, a continuación se estudiará como estos parámetros se 
modifican cuando se aplican diferentes tensiones de drenador durante el estrés. 
 

3.3 Análisis de la degradación para diferentes tensiones de 

drenador 

En este apartado se pretende mostrar como la tensión de drenador, aplicada durante el estrés, 
afecta a la distribución de los defectos que contribuyen al ΔVth y a su parte permanente. Para 
observar como varían se han aplicado en el transistor diferentes tensiones de drenador VDS, de 
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forma gradual, empezando por un estrés BTI (VDS = 0V) y terminado cuando VDS = VGS (estrés 
CHC puro) al mismo tiempo que se aplica una tensión fija de puerta y una temperatura.  

Para poder obtener información de los defectos que contribuyen al ΔVth y la parte permanente, 
se ha utilizado el modelo PDO para describir de manera unificada la degradación por BTI y por 
CHC. En este sentido se ha propuesto que durante un estrés BTI si se aplica una tensión de 
drenador, el campo eléctrico en el canal deja de ser uniforme, lo que permite dividir la degradación 
total del dispositivo dos componentes. Una, cerca de la fuente y atribuida al BTI y la otra cerca 
de la región del drenador y atribuida a los portadores calientes. Teniendo esto en cuenta, a 
continuación se mostrarán los resultados de ΔVth obtenidos después de interrumpir estreses a una 
tensión de puerta fija de –2,1V y a 25ºC, para distintas tensiones de drenador, VDS, –0,2V, –0,5V, 
–1V, y –2,1V. Por un lado, se mostrarán estos resultados en un transistor de dimensiones 
WxL = 10x0,25µm2. Por otro lado, se comparará la degradación de la tensión umbral y de algunos 
parámetros del modelo PDO, en transistores con diferentes longitudes de canal L = 0,13μm, 
L = 0,17μm y L = 0,25μm. Todos los transistores con una anchura W = 10µm. 

Transistor de WxL = 10x0,25µm2 

En esta sección se caracteriza ΔVth obtenido en el transistor de WxL = 10x0,25µm2 cuando se 
somete a diferentes estreses. De la caracterización se obtendrán los parámetros del modelo PDO 
mediante la metodología desarrollada. En la Figura 3-21 se ha representado ΔVth, en función del 
tiempo de relajación (tras ~340µs después de interrumpir el estrés), para distintas tensiones de 
drenador VDS y distintos tiempos de estrés: 50ms (izquierda), 100ms (centro) y 150ms (derecha). 
En esta figura se observa que ΔVth es más grande cuanto más pequeña es la tensión |VDS| (más 
próximo a la condición de estrés NBTI) y, por lo general, cuanto más largo es el tiempo de estrés. 
Nótese que ΔVth obtenido para un tiempo de estrés de 100ms es muy parecido al obtenido para un 
tiempo de estrés de 150ms. La máxima variación de Vth es de 19mV para un estrés NBTI durante 
150ms y un tiempo de relajación de 340µs. A medida que la tensión |VDS| aumenta y se aproxima 
a la tensión de puerta (Vestrés = – 2,1V), ΔVth disminuye y la velocidad de recuperación de la 
tensión umbral también. En esta figura se puede observar que para tensiones |VDS| ≥ 0,5V, el ΔVth 
obtenido tras interrumpir el estrés se reduce considerablemente, respecto al obtenido cuando 
VDS = ‒0,2V, y es parecido al obtenido para VDS = –1V y VDS = –2,1V. 

 

Figura 3-21. ΔVth en función del tiempo de relajación, obtenido en un transistor pMOSFET de 

WxL = 10x0,25µm2 tras interrumpir un estrés a una tensión de puerta fija y distintas tensiones de drenador, 

para diferentes tiempos de estrés: 50ms (izquierda), 100ms (centro) y 150ms (derecha). 
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En la misma Figura 3-21 se han representado los ajustes de ΔVth en función del tiempo de 
relajación, obtenidos con la metodología de extracción de parámetros desarrollada en este trabajo, 
para las diferentes condiciones de estrés. El buen ajuste de los datos experimentales permite 
concluir que la metodología desarrollada para el caso VDS = 0V (BTI) también permite ajustar 
ΔVth en función del tiempo de relajación después de interrumpir un estrés con una tensión VDS 
aplicada. Los parámetros del modelo extraídos se indican en la Tabla 3-8. Para los ajustes, se ha 
considerado que el parámetro N<η> no varía y su valor (0,475V) es el mismo que el utilizado 
anteriormente, para el caso NBTI (VDS = 0V). Nótese que los parámetros de la distribución (<τc>, 
<τe>, σ<τe>, σ<τc> y ρ) obtenidos cuando VDS = 0V (estrés NBTI en el transistor de L = 0,25μm) son 
parecidos a los obtenidos anteriormente en el transistor con una longitud L = 0,15μm (Tablas 3-
2 y 3-3). En cambio, la contribución de la parte permanente Pp es un poco más grande. 
 

|VDS| 
(V) 

Log10 
(<τe>) 

(s) 

Log10 
(<τc>) 

(s) 

Log10 
(σ<τe>) 

(s) 

Log10 
(σ<τc>) 

(s) 
ρ 

N<η> 
(V) 

Pp (mV) @ 
testres 50ms 

Pp (mV) 
@ testres 
100ms 

Pp (mV) 
@ testres 
150ms 

0 -10,001 -4,022 3,783 4,223 0,73 0,475 10,04 10,6 10,87 
0,2 -9,532 -3,825 3,779 4,128 0,78 0,475 5,11 5,29 5,85 
0,5 -9,623 -3,181 3,908 3,944 0,77 0,475 1,08 1,26 0,89 
1 -9,253 -1,814 4,022 3,950 0,73 0,475 0,9 0,9 0,511 

2,1 -8,459 -0,955 3,739 4,158 0,73 0,475 1 1,04 0,6 

Tabla 3-8. Parámetros del modelo PDO obtenidos de los ajustes de ΔVth de la Figura 3-21, para las distintas 

tensiones VDS. 

En la Figura 3-22 se han representado las distribuciones de defectos, para las distintas 
condiciones de estrés, obtenidas con los parámetros de la Tabla 3-8 y la ecuación de la distribución 
normal bivariante presentada en el capítulo 1 (ec 1-17). Todas las distribuciones obtenidas son 
muy parecidas entre ellas debido a la semejanza entre las desviaciones σ<τc> y σ<τe>, así como la 
correlación ρ entre <τe> y <τc>, para cada condición de estrés. 

 

Figura 3-22. Distribuciones de defectos obtenidas de los ajustes de ΔVth de la Figura 3-21, para las distintas 

tensiones VDS. 

Para analizar con más detalle el efecto de la tensión de drenador en la distribución de defectos, 
en la Figura 3-22 se ha representado <τc> y <τe> (centro de la distribución) en función de esta 
tensión. En esta figura se observa que ambos tiempos aumentan con |VDS|, lo que indica que se 
ralentizan los procesos de carga y descarga de los defectos. Es por este motivo que la degradación 
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de la tensión umbral provocada por el estrés, disminuye con el aumento de |VDS| y su velocidad 
de recuperación también.  

En la sección anterior se ha visto como <τ> dependen de la tensión de puerta VGS y de la 
temperatura, T. Para poder describir la variación de <τ> con la tensión de drenador VDS se ha 
añadido un nuevo término en la ec. 3-1 que refleja esta dependencia, de manera que esta ecuación 
queda modificada según ec. 3-6. 
 < 𝜏 > = 𝐾𝜏 · exp(𝑏 |𝑉𝐺𝑆|) · exp (𝐸𝑎𝑘𝑇) · exp(𝑑𝐶𝐻𝐶 · |𝑉𝐷𝑆|) ec. 3-6 

donde el parámetro dCHC es el factor de variación de <τ> con la tensión VDS. Los parámetros b, Ea 
y Kτ (ya conocidos) se obtienen de la condición de estrés NBTI (VDS = 0V) y son el factor de 
variación de <τ> con la tensión de puerta, la energía de activación media para la carga/descarga 
de los defectos y una constante, respectivamente. El parámetro k es la contante de Boltzmann y T 
es la temperatura en grados kelvin.  

Una vez presentada ec. 3-6, en la misma Figura 3-23 se han ajustado ln(<τe>) y ln(<τc>), en 
función de la tensión de drenador, VDS, para obtener el factor de variación de <τe> y <τc> con este 
voltaje, es decir, el parámetro dCHC, obteniéndose dCHCe = 1,667V-1 y dCHCc = 3,614V-1, 
respectivamente. 

 

Figura 3-23. Representación y ajuste de ln(<τe>) y ln(<τc>), en función de la tensión de drenador aplicada 

durante el estrés. 

Una vez estudiado como <τe> y <τc> dependen de la condiciones de estrés aplicadas en el 
transistor (temperaturas, tensiones de puerta y drenador), la Figura 3-24 se ha representado un 
ejemplo del desplazamiento del centro de la distribución de defectos en el espacio <τe>–<τc>, en 
función de las condiciones de estrés aplicadas en el transistor. Los centros representados se han 
obtenido de las Figuras 3-2, 3-8 y 3-22. De hecho, esta figura recoge la posición del centro de la 
distribución de defectos después de interrumpir estreses NBTI a una temperatura constante de 
25ºC, para distintas tensiones de puerta VGS (■), estreses NBTI a una tensión de puerta 
constante de –2,1V, para diferentes temperaturas T (●), y estreses a una tensión de puerta 
constante de –2,1V y a 25ºC, para diferentes tensiones de drenador, VDS (▲). Para observar el 
desplazamiento de la distribución, se ha fijado un origen en <τe> ≈ 10–10s y <τc> ≈ 10–4s, indicado 
con un círculo, valores obtenidos para la condición de estrés NBTI. Nótese que en el interior de 
este círculo hay dos puntos representados. Esto es debido a la pequeña variabilidad obtenida en 
los parámetros <τe> y <τc> para el transistor con L = 0,15μm y L = 0,25μm. Idealmente estos 
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puntos tendrían que coincidir. Si la tensión VDS aplicada en el estrés aumenta, se observa que el 
centro de la distribución de defectos se desplaza hacia tiempos <τe> y <τc> mayores. En cambio, 
cuando la tensión de puerta VGS aumenta, el centro de la distribución se traslada hacia tiempos 
medios de captura más pequeños y de emisión más grandes. Finalmente, si la temperatura crece, 
el centro de la distribución se desplaza hacia tiempos de captura y emisión más pequeños. 

 

Figura 3-24. Centro de la distribución de defectos en el espacio <τe>–<τc>, en función de la temperatura (NBTI), 

la tensión de estrés (NBTI) y la tensión VDS (CHC). 

Las desviaciones estándar, σ<τc> y σ<τe>, en función de la tensión de drenador se muestran en la 
Figura 3-25. Se observa una tendencia opuesta entre σ<τe> y σ<τc>, es decir, cuando una decrece la 
otra aumenta, y viceversa. Su variación con la tensión de drenador es pequeña (muestra una 
tendencia parabólica), motivo por el cual las distribuciones de la Figura 3-22 son parecidas entre 
ellas. Sus valores son parecidos a los obtenidos, anteriormente, en las medidas de NBTI para una 
tensión VGS = –2,1V y T = 25ºC (Tablas 3-2 y 3-3).  

 

Figura 3-25. Desviaciones estándar σ<τe> y σ<τc>, en función de la tensión de drenador, obtenidas del ajuste del 

ΔVth de la Figura 3-21. 

Una vez analizados los parámetros de la distribución, atribuidos a la parte recuperable de ΔVth, 
se procederá a analizar la contribución de la parte permanente y se comparará con el ΔVth total 
(contribución de la parte permanente y la recuperable) obtenido para las diferentes condiciones 
de estrés. A modo de ejemplo, en Figura 3-26 se ha representado ΔVth obtenido en Figura 3-21, 
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tras un tiempo de relajación, tr, de 340µs (símbolos rellenos) y la parte permanente (símbolos 
vacíos) de ΔVth. Todas las tensiones se han representado en función de la tensión VDS aplicada 
durante el estrés, para diferentes tiempos ts: 50ms, 100ms y 150ms. En esta figura se puede 
observar que tanto ΔVth como la parte permanente siguen una tendencia muy parecida, con la 
tensión VDS, con dos tramos bien diferenciados. Para |VDS| < 0,5V, tanto ΔVth y como la parte 
permanente disminuyen con el aumento de |VDS|, con una pendiente similar. En cambio, para 
tensiones |VDS| ≥ 0,5V, ΔVth y la parte permanente se mantienen prácticamente constantes con 
unos valores de 5mV y a 1mV, respectivamente. Los resultados obtenidos en esta figura pueden 
ser interpretados teniendo en cuenta el mecanismo de degradación que predomina en el 
dispositivo durante el estrés. Como se ha explicado en el capítulo 1, cuando se aplica una tensión 
en la puerta y en el drenador, la caída de tensión entre la puerta y el sustrato cercano a la fuente 
del transistor se podría considerar como un estrés BTI, el cual se sumaría a la degradación por 
portadores calientes cerca de la región del drenador. Por lo tanto, la degradación total en el 
dispositivo se puede dividir en dos componentes diferenciadas, la producida por el BTI en la 
fuente y la causada por el CHC en el drenador [160]–[163]. Teniendo en cuenta lo expuesto, la 
componente BTI estaría relacionada con el primer tramo en el que ΔVth decrece significativamente 
con la tensión VDS, y la componente CHC con el segundo tramo en el que ΔVth se mantiene 
constante. La disminución de ΔVth con la tensión |VDS|, podría estar asociada a una disminución 
del campo eléctrico vertical del drenador y, a la vez, a un aumento del campo eléctrico lateral, en 
la región cercana al drenador. De la observación de los comportamientos en la Figura 3-26, se 
podría concluir que para tensiones de drenador (en valor absoluto) superiores a 0,5V predominará 
la componente CHC sobre la componente NBTI. 

 

Figura 3-26. ΔVth total obtenido tras un tiempo de relajación de 340μs y la contribución de la parte permanente, 
Pp, en el ΔVth, en función de la tensión de drenador y para distintos tiempos de estrés. 

Una vez obtenida la parte permanente, en la Figura 3-27 se muestra el porcentaje que 
representa la parte recuperable, R, en ΔVth de la Figura 3-21, en función del tiempo de relajación, 
para las diferentes tensiones VDS y tiempos de estrés: 50ms (izquierda), 100ms (centro) y 150ms 
(derecha). Para calcular este porcentaje se ha utilizado la ecuación ec. 3-7. 
 𝑅 = ∆𝑉𝑡ℎ_𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙(𝑡𝑟) − 𝑃𝑝∆𝑉𝑡ℎ_𝑁𝐵𝑇𝐼(𝑡𝑟) · 100% ec. 3-7 

0,0 0,5 1,0 1,5 2,0 2,5

0

5

10

15

20

V
o
lt
a
g
e
 (

m
V

)

|Vds| (V)

 Vth @ t
s
 = 50ms, t

r
 = 340s

 Vth @ t
s
 = 100ms, t

r
 = 340s

 Vth @ t
s
 = 150ms, t

r
 = 340s

 Pp @ t
s
 = 50ms

 Pp @ t
s
 = 100ms

 Pp @ t
s
 = 150ms



Análisis de la degradación por BTI y CHC en transistores MOSFET 

84 

donde tr es el tiempo de relajación, Pp es la parte permanente, ΔVth_NBTI es la variación de la 
tensión umbral producida por el estrés NBTI y ΔVth_total es la variación de la tensión umbral total 
causada por el estrés (contribución de la parte recuperable más la permanente). En esta figura se 
observa que la parte recuperable se reduce y su pendiente disminuye cuanto mayor la tensión |VDS| 
aplicada durante el estrés. Estas disminuciones pueden atribuirse a una reducción del campo 
eléctrico vertical en el óxido de puerta (EOX) y a un aumento del campo eléctrico lateral en la 
región del canal cercana al drenador. Este resultado podría indicar que la componente CHC tiene 
una mayor influencia en ΔVth a medida que aumenta |VDS|, del mismo modo que se ha observado 
en [163]. Por lo tanto, la disminución de la componente recuperable podría indicar que la carga 
total atrapada en el interior del dieléctrico disminuye, pero el aumento de la tensión |VDS| en la 
región del drenador provoca un aumento de los estados interficiales en dicha región (portadores 
calientes), afectando a la parte permanente [148]. 

 

Figura 3-27. Contribución de la parte recuperable (en %) en ΔVth, en función del tiempo de relajación, para las 

distintas tensiones de drenador y tiempos de estrés: 50ms (izquierda), 100ms (centro) y 150ms (derecha). 

Transistores con diferente longitud de canal 

Una vez conocido como varía Vth y los parámetros de del modelo PDO de un solo transistor 
cuando se aplican estreses con diferentes tensiones de drenador, a continuación se mostrará como 
estos parámetros dependen de la longitud de canal del transistor. Para ello primero se obtendrá 
ΔVth y con la metodología desarrollada se obtendrán los parámetros del modelo. En la Figura 3-28 
muestra ΔVth, en función de la tensión de drenador VDS aplicada durante el estrés, obtenido en los 
tres transistores con un canal 0,25μm (■), 0,17μm (●) y 0,13μm (▲) (W = 10μm), tras 340μs 
después de interrumpir un estrés de 50ms (izquierda), 100ms (centro) y 150ms (derecha). En esta 
figura se observa que para una tensión VDS dada, ΔVth es mayor cuanto más pequeña es la longitud 
del canal y más largo es el tiempo de estrés. Independientemente de la longitud de canal del 
transistor, se observan dos tramos bien diferenciados de ΔVth en función de la tensión VDS. En el 
primero, ΔVth decrece con esta tensión, y el segundo, ΔVth varía muy poco con ésta. Para los 
transistores con longitud L = 0,13μm y L = 0,17μm, este cambio se produce para VDS = –0,2V. 
Sin embargo, para el transistor con L = 0,25μm, este cambio se produce para VDS = –0,5V, 
aproximadamente. 
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Figura 3-28. ΔVth tras 340μs de interrumpir estreses de 50ms (izquierda), 100ms (centro) y 150ms (derecha), en 

función de la tensión VDS, en transistores con diferentes longitudes de canal. 

Para visualizar mejor el efecto de la longitud de canal en ΔVth, en la Figura 3-29 se ha 
representado esta dependencia, tras un tiempo de relajación de 340μs, para las diferentes tensiones 
VDS y unos tiempos de estrés de 50ms (izquierda), 100ms (centro) y 150ms (derecha). 
Comparando ΔVth obtenido para la condición de estrés NBTI (■) con el obtenido para las distintas 
tensiones VDS, se observa que cuanto mayor es la longitud del canal, ΔVth es menor. Estos 
resultados se podrían justificar comparando la zona de estrangulamiento del canal con la zona de 
inversión del canal del transistor atribuida al campo eléctrico vertical aplicado en la puerta del 
transistor. Como ya se ha explicado, la degradación producida por un estrés con una tensión VDS 
puede dividirse en una componente BTI localizada a lo largo de la región de inversión del canal, 
y otra componente CHC localizada en la región cercana al drenador. Cuando la longitud del canal 
es grande, el área de la región de estrangulamiento del canal, debido a la componente CHC, es 
pequeña en comparación a la de la región de inversión. En consecuencia, la componente BTI 
provocará una mayor variación en ΔVth. Sin embargo, a medida que se reducen las dimensiones 
del canal, el área de la zona de estrangulamiento del canal adquiere mayor importancia. En 
consecuencia, la degradación por CHC predomina en el dispositivo [160] y se observa menos 
variación de ΔVth. 

 

Figura 3-29. ΔVth obtenido tras 340μs después de interrumpir el estrés CHC durante 50ms (izquierda), 100ms 
(centro) y 150ms (derecha), en función de la longitud de canal, para diferentes tensiones VDS. 
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Una vez analizado ΔVth se ha procedido a la extracción de parámetros del modelo PDO, por lo 
que las Tablas 3-9 y 3-10 muestran los parámetros de los transistores con una longitud de 0,13μm 
y 0,17μm que permiten reproducir ΔVth para diferentes tensiones de drenador aplicadas, 
respectivamente. 
 

|VDS| 
(V) 

Log10 
(<τe>) 

(s) 

Log10 
(<τc>) 

(s) 

Log10 
(σ<τe>) 

(s) 

Log10 
(σ<τc>) 

(s) 
ρ 

N<η> 
(V) 

Pp 
(mV) 

@ testres 

50ms 

Pp 
(mV) 

@ testres 
100ms 

Pp (mV) 
@ testres 
150ms 

0 -10,073 -3,878 3,759 4,348 0,72 0,475 13,83 14,04 14,89 
0.2 -9,305 -2,953 3,788 4,355 0,75 0,475 10,57 12,75 13,33 
0.5 -9,256 -2,362 3,916 4,541 0,72 0,475 10,56 10,7 11,35 
1 -8,725 -1,912 3,875 4,183 0,74 0,475 10,29 9,95 11,14 

Tabla 3-9 Parámetros del modelo PDO hallados a partir de los ajustes de ΔVth en función del tiempo de 

relajación, para cada condición de estrés, en transistores de longitud de canal L = 0,13µm y W = 10µm. 

 

|VDS| 
(V) 

Log10 
(<τe>) 

(s) 

Log10 
(<τc>) 

(s) 

Log10 
(σ<τe>) 

(s) 

Log10 
(σ<τc>) 

(s) 
ρ 

N<η> 
(V) 

Pp 
(mV) 

@ testres 
50ms 

Pp (mV) 
@ testres 
100ms 

Pp (mV) 
@ testres 
150ms 

0 -10,366 -4,118 4,049 4,183 0,74 0,475 9,08 9,3 10,19 
0.2 -9,986 -3,889 3,796 4,513 0,73 0,475 7,82 8,26 8,37 
0.5 -9,894 -3,868 3,732 3,905 0,74 0,475 8,19 8,28 7,99 
1 -9,792 -3,877 3,664 4,320 0,73 0,475 7,32 6,6 8,39 

2,1 -9,6 -3,451 3,891 4,465 0,81 0,475 7,05 7,03 7,66 

Tabla 3-10. Parámetros del modelo PDO hallados a partir de los ajustes de ΔVth en función del tiempo de 

relajación, para cada condición de estrés, en transistores de longitud de canal L = 0,17µm y W = 10µm. 

Para observar como la longitud de canal influye en los tiempos medios de captura y emisión 
de los defectos, en la Figura 3-30 se han representado <τe> (cuadrados) y <τc> (círculos), en 
función de la tensión VDS. En esta figura se observa que los valores de <τe> y <τc> obtenidos para 
estrés NBTI coinciden aproximadamente en todos los transistores con diferente longitud de canal. 
Además, todos los tiempos medios de captura y emisión tienden a aumentar con la tensión |VDS|. 
Nótese que este aumento no sigue una tendencia ordenada con la longitud de canal de los 
transistores. Esto es debido a los valores de <τ> hallados con la metodología desarrollada, lo que 
implica que el factor de variación de <τ> con la tensión VDS (parámetro dCHC de la ec. 3-6) es 
distinto para cada transistor. De las Tablas 3-8, 3-9 y 3-10 también se destaca que la correlación, 
ρ, entre <τe> y <τc>, así como las desviaciones estándar σ<τc> y σ<τe>, son muy parecidas para las 
diferentes condiciones de estrés y en todos los transistores con diferente longitud de canal 
analizados. 
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Figura 3-30. ln(<τe>) (cuadrados) y ln(<τc>) (círculos) en función de la tensión VDS, para los transistores con 

diferente longitud de canal. 

Finalmente, en la Figura 3-31 se ha representado la parte permanente Pp del ΔVth, en función 
de la tensión VDS, para los transistores con diferente longitud de canal. De forma análoga al ΔVth 
de la Figura 3-28, se observan dos tramos bien diferenciados. Un tramo en que la Pp decrece con 
la tensión |VDS|, y el otro en que se mantiene constante con ésta. Las tensiones a las cuales se 
producen estos cambios en la parte permanente son ‒0,2V, para los transistores con una 
L = 0,13μm y L = 0,17μm, y –0,5V para el transistor con una L = 0,25μm. También se observa 
que la contribución de la parte permanente en ΔVth aumenta con la disminución de la longitud de 
canal del transistor debido a que el ΔVth total también aumenta con la disminución de la longitud 
del canal. 

 

Figura 3-31. Contribución de la parte permanente de ΔVth, en función de la tensión VDS aplicada durante el 

estrés durante distintos tiempos de estrés, en transistores con diferente longitud de canal. 

 

3.4 Resumen del capítulo 

En este capítulo se ha analizado la variación de la tensión umbral en transistores pMOSFET, 
después interrumpir estreses NBTI a diferentes tensiones y temperaturas, y CHC a una tensión de 
puerta y a una temperatura constante, para diferentes tensiones de drenador. Por un lado, en el 
BTI, el aumento de la temperatura provoca una mayor variación y una recuperación muy rápida 
de la tensión umbral, una vez se interrumpe el estrés. Estos resultados indican que la temperatura 
acelera los procesos de captura y emisión de los defectos en el dieléctrico de puerta. Por otro lado, 
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en un estrés BTI, si la tensión de puerta aumenta, la variación de la tensión umbral también y su 
recuperación es más lenta. Estos resultados indican que el aumento de la tensión de puerta acelera 
y ralentiza los procesos de captura y emisión de los defectos, respectivamente. Finalmente, en los 
estreses CHC se ha observado que aumentando la tensión de drenador la degradación disminuye, 
indicando que se reducen los procesos de carga y descarga de los defectos en el dieléctrico de 
puerta. El aumento de la tensión de drenador provoca que la relevancia de la componente 
recuperable del BTI disminuya y la contribución de la parte permanente tome cada vez más 
importancia. 

Para la extracción de parámetros del modelo PDO se ha utilizado la metodología desarrollada 
para ajustar ΔVth en función del tiempo de relajación, para las diferentes condiciones de estrés. En 
la Tabla 3-11 se resume como varían los parámetros modelo PDO en función de la temperatura y 
las tensiones de puerta |VGS| y drenador |VDS|, aplicadas durante los estreses. Una vez evaluada la 
dependencia de los parámetros del modelo PDO <τe>, <τc> σ<τe>, σ<τc> y ρ de las condiciones de 
estrés a que se somete el transistor, es decir, de la temperatura y las tensiones de puerta y drenador, 
se podrá obtener sus valores a unas condiciones de estrés arbitrarias.  

 
Parámetros 
del modelo 

PDO 

Aumento de la 
temperatura 

Aumento de 
la tensión 

|VGS| 
Aumento de la tensión |VDS| 

<τe> Disminuye Aumenta Aumenta 

<τc> Disminuye Disminuye Aumenta 

σ<τe> Aumenta Aumenta Poca variación y parecido al valor obtenido en la 
condición de estrés NBTI a –2,1 y a T = 25ºC. 

σ<τc> Aumenta Disminuye Poca variación y parecido al valor obtenido en la 
condición de estrés NBTI a –2,1 y a T = 25ºC. 

ρ Disminuye Aumenta Poca variación y parecido al valor obtenido en la 
condición de estrés NBTI a –2,1 y a T = 25ºC. 

Pp Aumenta Aumenta 
Se observan dos tramos bien diferenciados en 
función de |VDS|, uno en que Pp decrece, y el otro 
en que Pp se mantiene constante. 

Tabla 3-11. Tabla resumen de la variación de los parámetros del modelo PDO cuando la tensión de puerta, la 

tensión de drenador y la temperatura aumentan.  

Los parámetros calculados permitirán generar distribuciones aleatorias de defectos, las cuales 
podrán ser incluidas en herramientas de simulación de circuitos para estudiar la fiabilidad de 
sistemas/circuitos formados por muchos transistores. Una vez generada la distribución de 
defectos, si se obtiene la probabilidad de ocupación para unos tiempos de estrés y relajación dados 
y se fija el valor del parámetro <η>, se podrá calcular ΔVth asociado a esas condiciones de estrés 
mediante la ecuación ec. 2-4 del capítulo 2. El ΔVth calculado se podrá introducir en programas 
de simulación de circuitos que incluyan los efectos del BTI y el CHC, por ejemplo la herramienta 
de simulación RELAB [44], desarrollada en el grupo de investigación REDEC de la Universidad 
Autónoma de Barcelona. Esta herramienta combina simulaciones Monte Carlo con simulaciones 
SPICE para estudiar los efectos de la degradación de los transistores en el funcionamiento de los 
circuitos integrados [45]. En [164], [165] se presenta una variante mejorada de RELAB para 
estudiar el envejecimiento de circuitos integrados debido a los mecanismos de fallo BTI y CHC, 
así como los efectos de la variabilidad inicial de los dispositivos. 
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4. CARACTERIZACIÓN DE LA DEGRADACIÓN POR 
NBTI EN CONDICIONES DE ESTRÉS RF 

El aumento de la demanda de productos electrónicos inalámbricos de bajo consumo requiere 
de tecnologías que satisfagan los más altos estándares de rendimiento y fiabilidad. Desde hace 
más de una década, la tecnología CMOS es usada en aplicaciones de comunicación en 
radiofrecuencia (RF) [166], [167]. En sistemas RF de comunicaciones, es posible que los niveles 
de tensión de las señales aplicadas en los MOSFETs superen los niveles de tensión nominal de 
operación, por ejemplo, en los transistores utilizados en amplificadores de señal (Power 

Amplifiers, PA). El hecho de que se apliquen sobretensiones en estos dispositivos (condiciones 
de estrés) requiere tener muy controlada su fiabilidad, ya que son los responsables de poder 
entregar la potencia y la información a la antena para poder establecer el radioenlace de 
comunicación. 

En la literatura existen trabajos que estudian la degradación que sufre el MOSFET, 
principalmente debido BTI, en función de la frecuencia de operación. Estudios como [53], [92], 
[168]–[171] muestran como la frecuencia y el ciclo de trabajo de la señal de estrés (normalmente 
señales pulsadas) afectan en la degradación producida por el BTI. Como principal resultado de 
estos trabajos se muestra que la degradación es independiente de la frecuencia de la señal de 
estrés, sin embargo, en todos ellos la frecuencia de la señal no es superior los 20MHz. Por otro 
lado, son pocos los trabajos dedicados al estudio del BTI en el rango de las radiofrecuencias, 
frecuencias las cuales superan un 1 GHz [90], [91], [93], [94], [172]. En todos estos estudios el 
parámetro habitualmente estudiado es la tensión umbral del transistor. Tanto en [90] como en [91] 
se demuestra que la degradación por BTI no tiene una dependencia con la frecuencia de la señal 
de RF. Sin embargo, en [93] se ha encontrado que la degradación es distinta a 100MHz que a 
3GHz. En [94] y [172] estudian la degradación de la mobilidad de los portadores y la degradación 
de la tensión umbral en osciladores en anillo, respectivamente. 

En este capítulo se describen los resultados obtenidos sobre la degradación producida como 
resultado de un estrés BTI en el rango de las radiofrecuencias. En concreto se ha evaluado como 
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repercute la degradación del transistor en sus parámetros eléctricos, por ejemplo, la tensión 
umbral, la transconductancia, las capacidades intrínsecas, etc. El objetivo es estudiar cómo 
cambian estos parámetros cuando se aplican en el transistor diferentes potencias de la señal de 
RF durante diferentes tiempos de estrés, las cuales se han combinado con un estrés DC. Dadas las 
particularidades de estos estreses y de los DUTs necesarios, previamente se describirá la 
instrumentación y los procedimientos requeridos para la caracterización RF del DUT. Por otro 
lado, se explicará cómo extraer los parámetros eléctricos del transistor a partir de la 
caracterización RF. Finalmente, para evaluar los efectos de la degradación del transistor a nivel 
circuital, se estudiará cómo ésta afecta en las prestaciones de un amplificador de RF formado por 
un solo transistor con una configuración fuente -común. 

 

4.1 Consideraciones experimentales de la caracterización RF 

En este apartado se hace una breve introducción al análisis matricial de circuitos de 
microondas y a las consideraciones experimentales que hay que tener en cuenta para poder 
caracterizar un transistor en el rango de las radiofrecuencias.  

4.1.1. Los parámetros [S] 

El comportamiento de un DUT (Device Under Test) cuando en un sus terminales se aplican 
señales cuyas frecuencias están en el rango de las radiofrecuencias tradicionalmente se describe 
mediante los parámetros [S] o de dispersión [173]. Para evaluar su comportamiento, se parte de 
una red genérica de 2 puertos, o accesos, que va a ser analizada a frecuencias de microondas. Por 
acceso/puerto se entiende cada línea de transmisión externa que permite acceder a la red. Para 
caracterizar cualquier red, es necesario relacionar todas las magnitudes eléctricas (tensiones, 
corrientes y potencias) en cada uno de los puertos o accesos. Así, considerando una red de dos 
puertos (bipuerto), como la que muestra la Figura 4-1, cada línea de transmisión de acceso a red 
estará caracterizada por un plano de referencia (línea discontinua), una impedancia característica 
Z0 (Z01 y Z02), unas tensiones (V1 y V2) y unas corrientes (I1 e I2) incidentes, donde los subíndices 
indican si están asociadas al puerto 1 o al puerto 2, respectivamente. 

 

Figura 4-1. Red de dos puertos a la que se accede mediante dos líneas de transmisión. 

La red representada en la Figura 4-1 queda completamente caracterizada por una matriz de 
impedancias [Z] o de admitancias [Y], que relacionan las tensiones y las corrientes en cada uno 
de los puertos del bipuerto, de manera que [V] = [Z][I] y [I] = [Y][V], siendo [Z] e [Y], en general, 
matrices complejas que definen completamente el sistema a estudiar (ec. 4-1). 
 [𝑉1𝑉2] = [𝑍11 𝑍12𝑍21 𝑍22] [𝐼1𝐼2] 

 [𝐼1𝐼2] = [𝑌11 𝑌12𝑌21 𝑌22] [𝑉1𝑉2] ec. 4-1 

I1 I2

Z01 Z02
V1 V2

Red de 2 

puertos
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donde cada uno de los elementos de la matriz [Z] se calcula según ec. 4-2: 
 𝑍𝑖𝑗 = 𝑉𝑖𝐼𝑗 |𝐼𝑘=0∀𝑘≠𝑗 

ec. 4-2 

La definición mostrada en la ec. 4-2 es equivalente a decir que todos los accesos de la red se 
dejan en circuito abierto, excepto el acceso o puerto que se desea describir. Equivalentemente, 
para la matriz de admitancias [Y] se deben dejar en cortocircuito todos los accesos, excepto el 
puerto considerado. Los parámetros Z11 y Z22 equivalen a las impedancias de entrada del DUT, 
referenciadas a los planos y a las impedancias Z0 de los puertos 1 y 2, respectivamente. Los 
parámetros Z12 y Z21 equivalen a las impedancias del DUT medidas desde los planos de referencia 
de los puertos 2 y 1 y considerando la impedancia característica Z0, respectivamente. 

Sin embargo, cuando las frecuencias de las señales están en el rango de las microondas no es 
frecuente el uso de la matriz de impedancias [Z] o de admitancias [Y], debido a las dificultades 
experimentales para imponer las condiciones de contorno, ya sea cortocircuito o circuito abierto. 
Como cualquier impedancia, su valor puede variar en función de la posición del plano de 
referencia de la línea, es decir Z01 y Z02. Para superar estas dificultades se utilizan los parámetros 

de scattering, coloquialmente conocidos como parámetros [S] o de dispersión [173]. 
Considerando el bipuerto de la Figura 4-2, los parámetros [S] relacionan las ondas incidentes a y 
las ondas reflejadas b en cada uno de los puertos de acceso de la red. 

 

Figura 4-2. Red de dos puertos. Cada puerto está referenciado a un plano de referencia (línea punteada) con 

una impedancia característica Z0, y una onda incidente y reflejada. 

La relación entre estas ondas en cada uno de los accesos de la red está descrita por la relación 
ec. 4-3: 
 [𝑏] = [𝑆][𝑎] ec. 4-3 

donde la matriz [S] es la matriz de parámetros de scattering, que define completamente el circuito 
lineal (generalmente, suele ser compleja). Las matrices [a] y [b] son combinaciones lineales 
normalizadas de la tensión y de la corriente, referentes a la onda incidente y la onda reflejada en 
la red, respectivamente. Su valor está definido por las ecuaciones ec. 4-4 y ec. 4-5, 
respectivamente: 
 a = V+√Z0 = I+√Z0 ec. 4-4 

b = V−√Z0 = I−√Z0 ec. 4-5 

a1 a2

Z01 Z02

Red de 2 

puertos
b1 b2
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donde Z0 es la impedancia característica de la línea, el signo + y el signo – indican que si la tensión 
V o la corriente I pertenecen a la onda incidente o a la onda reflejada, respectivamente. Teniendo 
en cuenta que en cada puerto hay una onda incidente y una onda reflejada, se pueden obtener las 
tensiones y las corrientes en función de a y b (ec. 4-6 y ec. 4-7): 
 𝑉 = 𝑉+ − 𝑉− = √𝑍0 (𝑎 + 𝑏) ec. 4-6 𝐼 = 1𝑍0 (𝑉+ − 𝑉−) = 1√𝑍0 (𝑎 − 𝑏) ec. 4-7 

Despejando a y b de la ec. 4-6 y la ec. 4-7 en función de la tensión, se puede establecer la 
relación para el caso de un bipuerto (ec. 4-8): 
 [𝑏1𝑏2] = [𝑆11 𝑆12𝑆21 𝑆22] [𝑎1𝑎2] ec. 4-8 

donde los parámetros [S] están definidos como (ec. 4-9): 
 𝑆𝑖𝑗 = 𝑏𝑖𝑎𝑗|𝑎𝑘=0∀𝑘≠𝑗 ec. 4-9 

La ec. 4-9 equivale al cálculo del cociente entre la amplitud de la onda saliente en el puerto i-
ésimo con excitación en el puerto j-ésimo, imponiendo la condición de adaptación de impedancia, 
y por lo tanto, ausencia de excitación alguna en el resto de puertos (excepto en el de excitación). 
Cargando los accesos o puertos con una impedancia de referencia, es decir 50Ω, se evita la 
excitación en cualquier otro puerto (excepto el puerto de excitación). En la Figura 4-3 se ha 
representado un bipuerto con las ondas incidentes (a1 y a2) y las ondas reflejadas (b1 y b2) en el 
puerto 1 y el puerto 2, respectivamente, así como los parámetros [S] que describen completamente 
el comportamiento del DUT. El significado físico del parámetro S11 es la relación entre la onda 
incidente y la reflejada en el puerto 1, conocido como coeficiente de reflexión. Los parámetros 
S21 y S12 muestran la relación entre la onda que se transmite entre el puerto 1 y el puerto 2, y 
viceversa, respectivamente. Finalmente, el parámetro S22 muestra la relación entre la onda 
incidente y la reflejada en el puerto 2, es decir, el coeficiente de reflexión en el puerto 2. Una 
característica de los parámetros [S] es que se pueden transformar fácilmente en otros tipos de 
parámetros, por ejemplo, a parámetros [Z] o [Y], que describen el DUT en términos de tensiones 
y corrientes, respectivamente. La ventaja de la matriz [S] con respecto a la matriz de impedancias 
[Z] y/o admitancias [Y] es que considera de forma independiente la onda incidente y la reflejada, 
y además requiere de una condición de contorno de fácil implementación.  

 
Figura 4-3. Definición de los parámetros [S] en un bipuerto. 
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4.1.2. Medida de parámetros [S]: corrección de errores 
sistemáticos 

Para medir los parámetros [S] de un transistor MOSFET de radiofrecuencia, se utiliza un 
analizador de redes vectoriales (Vector Network Analyzer; VNA) y habitualmente se polariza el 
transistor en la región de saturación. Previamente a la medida de los parámetros [S], se debe hacer 
una caracterización en DC del dispositivo, para extraer las características ID – VGS e ID – VDS, 
mediante un analizador de parámetros de semiconductores. Con estas curvas, se determina el 
punto de polarización en el que se quiere hacer la medida de parámetros [S], y algunos de los 
parámetros eléctricos DC del transistor, como por ejemplo, la tensión umbral y la 
transconductancia. 

Para polarizar el transistor o Device Under Test (DUT) en la región de saturación y, a la vez, 
extraer la matriz de parámetros [S] con el VNA, se utilizan unos bias tee conectados a los 
terminales de puerta y de drenador, como muestra la Figura 4-4. Habitualmente, los terminales de 
fuente y sustrato del transistor están cortocircuitados entre sí y conectados a tierra. Un bias tee es 
un dispositivo de tres puertos formado, idealmente, por una capacidad, C, y una inductancia, L. 
La capacidad permite el paso de la señal de RF, pero bloquea la tensión en DC, debido a que a 
frecuencia cero la impedancia del condensador es infinita. Contrariamente, la inductancia bloquea 
la señal de RF, pero permite el paso de la tensión en DC, debido a que a frecuencia cero la 
impedancia de la inductancia es cero. De lo expuesto, los terminales de RF de los bias tee irán 
conectados a los puertos de excitación del VNA, es decir, al puerto 1 de RF y al puerto 2 de RF. 
Los terminales de DC de los bias tee servirán para polarizar el transistor con una tensión de puerta 
VGS y una tensión de drenador VDS. Finalmente, los terminales comunes de los bias tee, es decir 
los terminales en los que la señal de RF se superpone a la tensión DC, irán conectados a los 
contactos de puerta y drenador del DUT. Nótese que, si en los terminales VGS y VDS se conecta un 
analizador de parámetros de semiconductores, el dispositivo se podrá caracterizar en DC sin 
necesidad de desconectar los bias tee. No obstante, será necesario poner en “stand-by” los puertos 
de RF del VNA para evitar que la señal de RF interfiera en la obtención de las curvas 
características del transistor. 

 
Figura 4-4. Configuración experimental para la medida de los parámetros [S] mediante un VNA y de las curvas 

DC con un analizador de parámetros de semiconductores. 

Para poder acceder a un dispositivo de RF (DUT) que se encuentra en una oblea y en el que el 
terminal de fuente y sustrato están cortocircuitados a tierra, habitualmente se utilizan dos puntas 
de RF (Figura 4-5a) con una configuración GSG (Ground-Signal-Ground). Los contactos de 
puerta y drenador del transistor tienen también esta configuración (Figura 4-5b). Estas puntas 
están formadas por dos sondas conectadas a tierra (G) que protegen a una sonda de señal (S) 
situada en el medio. En este tipo de configuración los campos eléctricos provenientes de S 
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terminan en la sonda G mientras que los campos magnéticos entre S y G se anulan. El 
acoplamiento dependerá del espesor del sustrato donde estén los contactos del DUT y de su 
separación (pitch). Para poder hacer una medida de RF en un transistor, las puntas se conectan, 
mediante microposicionadores, sobre los contactos de puerta (puerto 1) y drenador (puerto 2) del 
transistor (Figura 4-5b). Ambas puntas están alineadas y conectadas a los puertos de excitación 
del VNA mediante los bias tee. 
 

 
a) 

 
b) 

Figura 4-5. a) Punta de RF con una configuración GSG del fabricante Cascade®. b) Contactos e interconexiones 

del transistor con las puntas de RF. 

Cuando se miden los parámetros [S] de un transistor, el cableado, las puntas de RF y el VNA, 
así como los contactos y las interconexiones de los contactos al DUT, introducen errores 
sistemáticos en la medida debido a componentes parásitas. Con el fin de sustraer dichos errores 
de la medida y medir solamente los parámetros [S] del DUT, hay que seguir un procedimiento de 
extracción de errores. Este consiste, a efectos, a una calibración [174]–[176] y un de-

embedding [177], [178]. En la Figura 4-6 se muestra un diagrama de los errores que interesa 
sustraer de la medida. Mediante estas técnicas se podrá establecer un plano de referencia (línea 
punteada) en cada puerto del DUT, y de este modo medir sólo sus parámetros [S].  

 
Figura 4-6. Errores sistemáticos que deben sustraerse de la medida. 

A continuación, se describirán la calibración y el proceso de de-embedding. 

Calibración 

Para hacer una medida de parámetros [S] con el VNA, es necesario establecer el plano de 
referencia en cada uno de los puertos de entrada del DUT a estudiar, como se ha visto en la Figura 
4-2. Las pérdidas de señal en los cables del equipo, los conectores, las puntas para contactar con 
el DUT, el esfuerzo mecánico que ejercen los dos conectores de RF entre sí, etc, introducen en la 
medida un conjunto de errores sistemáticos que necesitan ser eliminados, motivo por el cual, se 
necesita calibrar el equipo antes de iniciar cualquier medida. Con la calibración se suministrará 
al VNA toda la información necesaria para poder corregir los errores sistemáticos mencionados, 
de manera que solo se midan los parámetros [S], justo a la entrada del DUT o circuito a estudiar. 
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El proceso de calibración del VNA consiste en conectar con puntas de RF un conjunto de 
estructuras (Figura 4-7). Existen varios tipos de estructuras, como por ejemplo la TRL (thru- 

reflexión-load) [179], pero en este trabajo se ha usado la SOLT: un cortocircuito, short (figura a), 
un circuito abierto open, una carga de 50Ω, load (figura b), que es la impedancia característica 
del equipo de medida, y el acoplamiento entre el puerto RF 1 y el puerto RF 2, thru (figura c). La 
estructura open no se ha representado, porque consiste en levantar las puntas del sustrato. Todas 
estas estructuras se encuentran en un sustrato de calibración proporcionado por el fabricante de 
las puntas de RF. De cada una de ellas, el VNA extrae, automáticamente, los parámetros [S]. Al 
final de la calibración, el equipo se reajusta de forma automática. 

 
Figura 4-7. Estructuras de calibrado SOLT: a) short, b) load y c) thru. 

De-embedding 

Solo con la calibración del VNA no es suficiente para medir los parámetros [S] de un transistor 
en una oblea. El DUT dispone de contactos metalizados que permiten acceder a él con las puntas 
de RF, como se ha visto en la Figura 4-5b. Estos contactos están unidos a las pistas metalizadas 
que conectan con el transistor. Dichos contactos y pistas de metal introducen capacidades 
parásitas en paralelo e inductancias en serie, que afectarán a la precisión de la medida. Con el 
aumento de frecuencia, estos efectos son cada vez más importantes. Las técnicas que tratan de 
corregir estos efectos parásitos se llaman técnicas de de-embedding y la más utilizada es la OPEN-
SHORT de-embedding, por lo que se explicará a continuación. 

Para sustraer las capacidades e inductancias parásitas asociadas a los contactos y a las pistas 
de interconexión del DUT, habitualmente se utilizan estructuras de calibración de de-embedding, 
que normalmente se encuentran en la misma oblea que contiene los dispositivos (Figura 4-8). Con 
el VNA calibrado se obtienen las matrices de parámetros [S] de las estructuras de de-embedding 
OPEN (a) y SHORT (b), es decir [SOPEN] y [SSHORT], respectivamente, las cuales están 
referenciadas a una impedancia característica Z0. La estructura OPEN hace referencia a los 
contactos del transistor y la estructura SHORT a las interconexiones de los contactos al DUT. 
Como se verá a continuación, para poder aplicar el de-embedding a una medida de parámetros [S], 
las matrices [SOPEN] y [SSHORT] deben transformarse en matrices [YOPEN] e [YSHORT], 
respectivamente, mediante las conversiones de la Tabla 4-1 [173], donde Y0 es la admitancia 
característica, es decir, la inversa de la impedancia característica Z0.  
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Figura 4-8. Estructuras de de-embedding a) OPEN b) SHORT y c) conexionado del DUT en la oblea. d) Circuitos 

equivalentes de las estructuras, que muestran las impedancias y las admitancias asociadas a las interconexiones 

y a los contactos del DUT. 

 

𝑌11 = 𝑌0 (1 − 𝑆11)(1 + 𝑆22) + 𝑆12𝑆21(1 + 𝑆11)(1 + 𝑆22) − 𝑆12𝑆21 

𝑌12 = 𝑌0 −2𝑆12(1 + 𝑆11)(1 + 𝑆22) − 𝑆12𝑆21 

𝑌21 = 𝑌0 −2𝑆21(1 + 𝑆11)(1 + 𝑆22) − 𝑆12𝑆21 

𝑌22 = 𝑌0 (1 + 𝑆11)(1 − 𝑆22) + 𝑆12𝑆21(1 + 𝑆11)(1 + 𝑆22) − 𝑆12𝑆21 

Tabla 4-1. Ecuaciones utilizadas para las transformaciones de parámetros [S] a parámetros [Y] [173]. 

En la Figura 4-8d se ha representado el circuito equivalente de las estructuras de de-embedding 
OPEN y SHORT, así como la del DUT. La estructura de de-embedding OPEN se representa como 
admitancias en paralelo (Yp1, Yp2 e Yp3). En cambio, la estructura SHORT se representa como 
impedancias parásitas en serie (Zl1, Zl2, Zl3), a las que se les ha añadido las admitancias 
asociadas a los contactos del transistor. La relación que se cumple entre las estructuras de de-

embedding SHORT y OPEN se muestra en la ec. 4-10: 
 (𝑍𝐿1 + 𝑍𝐿3 𝑍𝐿3𝑍𝐿3 𝑍𝐿2 + 𝑍𝐿3) = (𝑌𝑠ℎ𝑜𝑟𝑡 − 𝑌𝑜𝑝𝑒𝑛)−1

 ec. 4-10 

Finalmente, midiendo los parámetros [S] del DUT, es decir, la matriz [SDUT] y transformándola 
a [YDUT] con las expresiones incluidas en la Tabla 4-1, mediante la ec. 4-11 se obtiene la matriz 
de parámetros [Y] del transistor, es decir [Ytransistor], en el plano de referencia del puerto 1 y 2, 
como se ha indicado en el diagrama de la Figura 4-6. 
 𝑌𝑡𝑟𝑎𝑛𝑠𝑖𝑠𝑡𝑜𝑟 =  ((𝑌𝐷𝑈𝑇 − 𝑌𝑜𝑝𝑒𝑛)−1 − (𝑌𝑠ℎ𝑜𝑟𝑡 − 𝑌𝑜𝑝𝑒𝑛)−1)−1

 ec. 4-11 

Mediante la operación matricial de la ec. 4-11, se pueden reducir los errores introducidos por 
las capacidades parásitas y admitancias de los contactos, así como de las pistas de metal. En este 
trabajo, la transformación de la matriz [S] a [Y], así como el cálculo de [Ytransistor] se ha realizado 
con la herramienta de programación MATLAB®. 

a) b) c)

d)
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4.1.3. Muestras 

Los transistores MOSFET de nodos tecnológicos avanzados que operan a frecuencias de 
microondas normalmente son estructuras multi-finger (Figura 4-9), diseñados con el fin de reducir 
la resistencia parásita de puerta y aumentar la transconductancia. A veces, los fingers están 
contactados por dos electrodos de puerta, para reducir aún más resistencia de puerta [180]. La 
reducción de esta resistencia mejora las figuras de mérito de ruido y la máxima frecuencia 
de oscilación del transistor [180]–[182]. El ancho efectivo (Wf) del transistor multi-finger de la 
Figura 4-9 está determinado por el número de fingers y la longitud de cada uno (Lf). 

 

Figura 4-9. Layout de un transistor multi-finger [183]. 

Los transistores estudiados en esta tesis son transistores pMOSFET, específicos para medidas 
de RF (Figura 4-10), fabricados en IMEC (Leuven, Bélgica). Están formados por una estructura 
multi-finger de WxL de 10x0,13μm2 y están divididos en 2 celdas con 10 fingers cada una. La 
tecnología utilizada tiene dos niveles de metal y la separación entre los contactos del transistor 
(pitch) es de 150μm. Los contactos de gate y drain se indican en esta figura, y los terminales de 
fuente y bulk estarán cortocircuitados entre ellos. 

 

Figura 4-10. Imagen de un transistor pMOSFET multi-finger de dos celdas utilizado en esta tesis. 

4.1.4. Procedimiento experimental  

En esta sección se describe el set-up de medida y el procedimiento utilizado para estresar y 
después caracterizar el transistor en DC y en RF. El objetivo es estudiar el cambio en los 
parámetros eléctricos de transistores ultraescalados por la degradación BTI, cuando éstos son 
sometidos a estreses eléctricos de radiofrecuencia combinados con un estrés DC. La degradación 
se estudiará en función del tiempo de estrés y de la potencia de la señal de RF. 

El set-up experimental se muestra en la Figura 4-11, cuya parte central es el circuito mostrado 
en la Figura 4-4. Dos puntas de radiofrecuencia, como la mostrada en la Figura 4-5a, se conectan 
en los terminales de puerta y de drenador del transistor. La punta de RF del terminal de puerta se 
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conecta al bias tee 1 y la punta de RF del terminal de drenador se conecta al bias tee 2. Los puertos 
1 y 2 de RF del VNA (Rohde & Schwarz®) se conectan en los terminales de RF de los bias tee 1 
y 2, respectivamente. El analizador de parámetros de semiconductores (Keithley 4200®) se 
conecta a los terminales DC de los bias tee, para poder aplicar tensión (VGS y VDS) y medir 
corriente en los terminales de puerta y drenador, respectivamente. 

 

Figura 4-11. Set-up experimental utilizado para estresar y medir los parámetros [S] y DC del transistor. 

El experimento empieza por una caracterización inicial de los transistores frescos. En primer 
lugar, se realiza una caracterización DC con el analizador de parámetros de semiconductores, para 
obtener las curvas ID – VGS. La tensión de puerta VGS se varía entre 0 y –1,2V y la tensión de 
drenador VDS aplicada es de ‒100mV. Seguidamente se procede a la caracterización en RF (con 
el VNA calibrado), para obtener los parámetros [S] del transistor, en un rango frecuencial de 
500MHz hasta 2GHz. Para obtener los parámetros [S], el transistor se polariza en saturación con 
unas tensiones de puerta y drenador VGS = –500mV y VDS = ‒550mV, respectivamente. 

Para estresar el transistor, se aplica una señal de RF de 1GHz de frecuencia superpuesta a una 
señal DC de –2,5V en la puerta del DUT, con los terminales de drenador, fuente y sustrato 
conectados a tierra. La tensión DC de estrés se aplica con el analizador de parámetros de 
semiconductores y con el puerto 1 del VNA se aplica la señal de RF. En el experimento se han 
considerado un total de cuatro potencias de RF diferentes: –5dBm (355mVpp), 0dBm 
(632mVpp), 2dBm (796mVpp) y 5dBm (1,1Vpp), que se aplican en DUTs diferentes, como se 
indica en la Tabla 4-2. En la misma tabla también se incluyen las potencias de RF equivalentes 
en mili watts. El estrés tiene una duración total de 740s, el cual se interrumpe a los 10s, 40s, 140s 
y 740s para evaluar el cambio en los parámetros eléctricos. Cuando se interrumpe el estrés, los 
transistores se caracterizan en DC y en RF.  
 

Potencia de RF(dBm) Vpp*(V) mWatts* 
-5dBm 0,355 0,316 
0dBm 0,632 1 
2dBm 0,796 1,58 
5dBm 1,1 3,16 

*Considerando una impedancia característica de 50Ω  

Tabla 4-2. Potencias de la señal de RF (en dBm) aplicadas en este trabajo y sus equivalencias en tensión Vpp y 

potencia en mili Watts. 
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4.2 Resultados experimentales 

En esta sección, se mostrarán los resultados obtenidos de la caracterización DC y RF, después 
de someter el transistor a diferentes condiciones de estrés RF. En concreto se mostrará cómo varía 
la tensión umbral y los parámetros [Y] de los transistores por el efecto del estrés. 

4.2.1. Caracterización DC y RF del transistor fresco 

La Figura 4-12 muestra las características ID – VGS de los transistores frescos (es decir, previo 
al estrés) analizados. El pequeño rizado observado en las curvas características es debido al 
acoplamiento de la señal de RF en la medida, ya que los puertos de RF del VNA no se pudieron 
poner en “stand-by” ni tampoco desconectar físicamente, por motivos del calibrado. 
Considerando esta problemática, para poder medir las características ID – VGS sin desconectar los 
puertos de RF, éstos se atenuaron –40dB (mediante el software del VNA) y a continuación se 
midieron las características con el analizador de parámetros de semiconductores. Dichas curvas 
han permitido calcular la tensión umbral de los transistores, cuyo valor es de ‒270mV, 
aproximadamente. Este valor se ha obtenido mediante la extrapolación de la región lineal de las 
curvas ID ‒ VGS hasta cruzar por Id = 0A. Analizando las distintas curvas se puede observar poca 
variabilidad entre ellas, para tensiones de puerta inferiores a 0,6V. Sin embargo, para tensiones 
de puerta más grandes, esta variabilidad es apreciable. 

 

Figura 4-12. Características ID – VGS de los transistores frescos. 

Partiendo de que el VNA está calibrado, para la caracterización RF se polariza el transistor en 
saturación y se miden los parámetros [S]. Posteriormente, estos parámetros se transforman a 
parámetros [Y], para poder aplicar el de-embedding. A modo de ejemplo, las Figuras 4-13 y 4-14 
muestran las magnitudes y las fases de los parámetros [Y] iniciales, respectivamente, antes y 
después de aplicar el de-embedding. En estas figuras se observa que hay muy poca dispersión 
entre los parámetros [Y] iniciales de los transistores. Los parámetros Y11 e Y22 están relacionados 
con las admitancias de entrada y de salida del transistor, respectivamente. En cambio, el parámetro 
Y21 está relacionado la transconductancia ( 𝜕𝐼𝐷𝜕𝑉𝐺𝑆). Finalmente, el parámetro Y12 no tiene ninguna 

relación directa con algún parámetro eléctrico del transistor. Comparando las Figuras 4-13 y 
4– 14, las diferencias entre los parámetros [Y] con y sin de-embedding aparentemente son 
inapreciables. Sin embargo, un análisis más detallado muestra que el de-embedding modifica 
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tanto la magnitud como la fase de estos parámetros. A modo de ejemplo, en las Figuras 4-15a-b 
se han comparado las magnitudes y las fases de los parámetros [Y] iniciales con y sin de-

embedding de uno de los transistores analizados, respectivamente. Por un lado, en la Figura 4-15a 
se puede observar que el de-embedding hace disminuir las magnitudes de los parámetros [Y], lo 
que indica que las impedancias del transistor aumentan. Por otro lado, en la Figura 4-15b se 
observa que el de-embedding afecta también a las fases, haciendo que las fases de los parámetros 
Y11, Y12 e Y21 disminuyan a una frecuencia más alta que sin aplicarlo. En cambio, la fase del 
parámetro Y22 aumenta para frecuencias más altas cuando éste se aplica. Como se verá más 
adelante, el efecto del de-embedding en los parámetros [Y] se verá reflejado en una disminución 
de las capacidades intrínsecas del transistor. 

 

Figura 4-13. Magnitudes de los parámetros [Y] iniciales a) con el de-embedding y b) sin el de-embedding, 

para los distintos transistores analizados. 

 

Figura 4-14. Fases de los parámetros [Y] iniciales, a) con el de-embedding y b) sin el de-embedding, para los 

distintos transistores analizados. 
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Figura 4-15. Comparación de a) las magnitudes y b) las fases de los parámetros [Y] de un transistor fresco, 

aplicando y sin aplicar el de-embedding. 

4.2.2. Variación de la VTH y de los parámetros [Y] debido al 
estrés NBTI 

Este apartado se centrará en analizar la variación de la tensión umbral y la de los parámetros 
[Y] del transistor, debida al estrés NBTI. En este estudio, se evaluarán el cambio de todos estos 
parámetros en función del tiempo de estrés y la potencia de la señal de RF. 

En primer lugar, se analiza el efecto del estrés RF en las características DC del DUT, en 
particular de la Vth. En la Figura 4-16 se han representado algunas de las características ID – VGS 
obtenidas después de someter los distintos transistores a estreses de diferentes potencias de RF 
(– 5dBm, 0dBm, 2dBm y 5dBm) durante 40s (Figura 4-16a) y 740s (Figura 4-16b). En estas 
figuras también se han representado las características ID – VGS del transistor fresco, para poderlas 
comparar con las obtenidas tras interrumpir el estrés. Se puede observar que la característica 
ID – VGS se desplaza hacia tensiones de puerta más grandes debido al estrés, siendo este 
desplazamiento más grande cuanto mayor es el tiempo, lo que es indicativo de que la tensión 
umbral ha aumentado como consecuencia del estrés. 

 

Figura 4-16. Características ID – VGS medidas tras un estrés de a) 40s y b) de 740s, para diferentes potencias de 

estrés RF. 

Para analizar la variación de la tensión umbral (ΔVth) con el tiempo de estrés, en la Figura 
4-17a se ha representado esta dependencia, para diferentes potencias de RF. En esta figura se 
observa que ΔVth aumenta potencialmente con el tiempo, análogamente al caso de estrés DC [48]. 
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Las ecuaciones de los ajustes se muestran en la Tabla 4-3. Los exponentes obtenidos para las 
potencias de –5dBm, 0dBm y 2dBm son muy parecidos entre ellos y son similares a los obtenidos 
en el caso de un estrés DC [52], [61], [80]. Sin embargo, el exponente obtenido para la potencia 
de 5dBm tiene un valor considerablemente más elevado (0,4). Este resultado indica que el efecto 
de la potencia es más significativo para potencias de RF altas. 

 

Figura 4-17. ΔVth en función a) del tiempo de estrés, para las distintas potencias de la señal de RF y b) de la 

potencia de RF (en mW), para los distintos tiempos de estrés.  

 

Potencia de estrés ΔVth(mV) 
-5dBm 14,96·t0,15 
0dBm 12,7·t0,21 
2dBm 11,09·t0,23 
5dBm 5,24·t0,4 

Tabla 4-3. Ecuaciones de los ajustes de ΔVth en función del tiempo de estrés (Figura 4-17a), para diferentes 

potencias de RF. 

En la Figura 4-17b se ha representado ΔVth en función de la potencia de estrés RF (en mW), 
para los distintos tiempos. En esta figura se observa que el efecto del estrés RF empieza a ser 
significativo en ΔVth a partir de tiempos de 740s. Esto se ve claramente a partir de los ajustes de 
las curvas (Tabla 4-4). Mientras que para tiempos menores que 140s la tensión umbral solo se ve 
ligeramente afectada por la potencia de la señal de RF y su variación depende básicamente del 
tiempo de estrés, para un tiempo de 740s ΔVth aumenta potencialmente con la potencia de RF 
(Tabla 4-4). Para realizar el ajuste se ha considerado la potencia de RF en Watts (Tabla 4-2) y la 
ecuación y = a + b·Pinc, donde Pin es la potencia de la señal de estrés RF, y a, b y c son los 
parámetros del ajuste. El motivo de haber considerado Pin en Watts y no en dBm es que –5dBm 
no se puede elevar a un exponente que sea decimal. El exponente obtenido del ajuste es 1,24 y 
los parámetros a y b hallados son 39,11mV y 47,05V/W, respectivamente. 
 

Tiempo de estrés (s) ΔVth(V) (Pin en W) 
0 0 
10 0,01987 – 0,786·Pin 
40 0,02645 – 0,00597·Pin 
140 0,03305 + 0,680·Pin 
740 0,03911 + 47,05·Pin1,244 

Tabla 4-4. Ecuaciones de los ajustes de la variación de la tensión umbral en función de la potencia de la señal de 

RF (Figura 4-17b), para diferentes tiempos de estrés. 
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Equation y = a + b*x

Plot H I J

Weight No Weighting

Intercept 0 ± 0 0,01987 ± 0,00136 0,02645 ± 0,0026

Slope 0 ± 0 -0,78643 ± 0,73683 -0,00597 ± 1,4332

Residual Sum of Squares 0 4,79182E-6 1,81319E-5

Pearson's r -- -0,60241 -0,00295

R-Square(COD) -- 0,36289 8,67929E-6

Adj. R-Square -- 0,04434 -0,49999

Model NewFunction_1 (User)

Equation (A+B*x Ĉ)

Plot L

A 0,03911 ± 0,00117

B 47,0521 ± 28,56183

C 1,24478 ± 0,11111

Reduced Chi-Sqr 5,29741E-7

R-Square(COD) 0,9992

Adj. R-Square 0,9976
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Una vez analizada la variación de la tensión umbral en función del tiempo de estrés y la 
potencia de RF, a continuación, se muestran dos ejemplos de cómo varían los parámetros [Y] con 
la potencia de RF y el tiempo de estrés. 

En la Figura 4-18a se han representado las magnitudes de los parámetros [Y] en función de la 
frecuencia, para un tiempo de estrés de 140s y diferentes potencias de RF. Dadas las dificultades 
para visualizar el efecto de la potencia en los parámetros [Y], en la Figura 4-18b se ha 
representado las magnitudes de los parámetros [Y] de la Figura 4-18a, evaluadas a una frecuencia 
de 1GHz, en función de la potencia de RF. Para este tiempo de estrés y esta frecuencia, el efecto 
de la potencia empieza a ser significativo en la variación de las magnitudes de los parámetros [Y] 
a partir de una potencia de 2dBm o superior. Las magnitudes más afectadas por la potencia de la 
señal de RF son las de los parámetros Y21 e Y22. Sus valores disminuyendo con la potencia de 
estrés. 

 

Figura 4-18. a) Efecto de la potencia de la señal RF de estrés en las magnitudes de los parámetros [Y], para un 

tiempo de estrés de 140s. b) Parámetros [Y] evaluados a una frecuencia de 1GHz, en función de la potencia de 

RF, después de un tiempo de estrés de 140s. 

Visto en la Figura 4-17 que el efecto de la potencia de RF solo es significativo para tiempos 
de estrés largos (740s) y potencias RF altas (5dBm), la Figura 4-19a muestra un caso particular 
de la variación de la magnitud de los parámetros [Y], en función de la frecuencia, cuando en el 
transistor se aplica una señal de RF a una frecuencia de 1GHz y a una potencia de 5dBm durante 
740s. Los parámetros Y21 e Y22 son los que se ven más afectados por el estrés RF, mostrando una 
disminución en sus magnitudes. Nótese que los parámetros Y21 e Y22 hacen referencia a la 
transconductancia y la impedancia de salida del transistor, respectivamente. Esta última está 
relacionada con la resistencia del canal. Debido a la degradación del transistor, el parámetro Y21 
disminuye, lo que indica que la corriente en el canal también se reduce. Como consecuencia, se 
produce un aumento en la resistencia del canal de inversión del transistor, lo que se traduce en 
una disminución del parámetro Y22. 

Para observar mejor la variación de las magnitudes de los parámetros [Y] analizados en la 
Figura 4-19a, en la Figura 4-19b se ha representado estas magnitudes, en función del tiempo de 
estrés y evaluadas a una frecuencia de 1GHz. Se observa que los parámetros Y21 e Y22 son los que 
muestran una variación más grande (un 33% y un 27%, respectivamente) respecto a su valor 
inicial. En cambio, la variación de los parámetros Y11 e Y12 es casi inapreciable. La disminución 
del parámetro Y11 implica un aumento de la impedancia de entrada del transistor. 
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Figura 4-19. a) Efecto de un estrés de 740s a una potencia de 5dBm en las magnitudes de los parámetros [Y]. b) 

Magnitudes de los parámetros [Y], en función del tiempo de estrés, evaluados a una frecuencia de 1GHz, para 

una potencia de estrés de 5dBm. 

Una vez estudiado cómo el tiempo de estrés y la potencia de la señal de RF, aplicada durante 
el estrés NBTI, afectan a la tensión umbral del transistor y a los parámetros [Y], a continuación 
se presenta una metodología para poder extraer los parámetros eléctricos del transistor a partir de 
los parámetros [Y] medidos. 

 

4.3 Metodología de extracción de los parámetros eléctricos 

del MOSFET a partir de los parámetros [Y] 

En este apartado se mostrará la metodología desarrollada para extraer los parámetros eléctricos 
del transistor a partir de una medida de parámetros [Y]. Cuando un transistor se caracteriza en 
DC solo se pueden obtener parámetros eléctricos DC, como la tensión umbral y la 
transconductancia. Para poder obtener otros parámetros eléctricos del transistor, por ejemplo las 
capacidades intrínsecas o las resistencias del sustrato, se debe realizar una caracterización RF del 
transistor [184]–[198]. A partir de la caracterización RF de transistores, algunos autores han 
estudiado cómo algunos parámetros eléctricos del transistor, por ejemplo la transconductancia y 
la capacidad entre la puerta y el sustrato, Cgs, influyen en las figuras de mérito que caracterizan 
una tecnología, por ejemplo en la máxima frecuencia de operación del transistor [198]. Otros han 
utilizado la caracterización RF para extraer algunos de los parámetros eléctricos del transistor, 
por ejemplo, las capacidades Cgs, Cgd (capacidad entre la puerta y el drenador), la resistencia de 
puerta y la transconductancia, para poder diseñar circuitos para aplicaciones de microondas [190], 
[199], [200]. Sin embargo, en esta tesis se ha utilizado la caracterización RF para obtener los 
parámetros de pequeña señal del transistor y estudiar su variación debido al efecto de un estrés 
RF. 

Se pretende así establecer una relación entre los parámetros [Y] experimentales y las 
impedancias asociadas al circuito equivalente de pequeña señal del transistor. Distintos autores 
han publicado diferentes modelos circuitales del transistor y estrategias para extraer los 
parámetros eléctricos del circuito equivalente de pequeña señal [95], [184], [190], [192], [199]–
[205]. A pesar de que existen modelos de pequeña señal muy complejos que permiten describir 
el comportamiento eléctrico del transistor, en esta tesis se ha considerado el modelo de pequeña 
señal más simple del transistor para aplicaciones de radiofrecuencia, el modelo SPICE de nivel 1 
(Figura 4-20). El circuito está formado por un conjunto de capacidades y resistencias, que se 

0 200 400 600 800
0

2

4

6

16
18
20
22
24

10
7

10
8

10
9

10
-5

10
-4

10
-3

10
-2

10
-1 b)

|Y
| 
x
 1

0
-3
 @

 1
G

H
z

Tiempo de estrés (s)

 |Y11|

 |Y12|

 |Y21|

 |Y22|

|Y
|

Frecuencia (Hz)

 Y11 dem

 Y12 dem

 Y21 dem

 Y22 dem

 Y11 @  740s

 Y12 @ 740s

 Y21 @ 740s

 Y22 @ 740s

Potencia de estrés 5dBm a)



Caracterización de la degradación por NBTI en condiciones de estrés RF 

105 

pueden separar en dos grupos, en función de su influencia en el comportamiento eléctrico del 
dispositivo, dividiéndose en componentes intrínsecos y extrínsecos [206], [207]. Los 
componentes intrínsecos están relacionados con el control de la carga de inversión del canal del 
dispositivo, que determinan el paso de corriente de drenador. Estos están asociados a las 
capacidades de puerta-sustrato, Cgs, puerta-drenador, Cgd, drenador-fuente, Cds, a la resistencia 
del canal, r0, y la transconductancia, gm. Las capacidades asociadas a las uniones semiconductoras 
fuente-sustrato y drenador-sustrato no se han considerado. La resistencia del canal da información 
sobre la carga en el canal debido a un campo eléctrico aplicado en la puerta del transistor. En 
cambio, gm está relacionada con la facilidad o la dificultad de la modulación de la carga de 
inversión del canal, relacionando la tensión aplicada a la puerta con la corriente de salida. Por 
otro lado, los elementos extrínsecos del modelo de pequeña señal son las resistencias Rg, Rd y 
Rs, y están relacionadas con resistencias parásitas del sustrato del transistor. Estas resistencias 
también son muy importantes porque son las responsables de crear un flujo de corriente a través 
del sustrato. Sin embargo, los valores de Rg, Rd y Rs son difíciles de modelar y de obtener su 
valor exacto, porque dependen de la tensión en las zonas de solapamiento del transistor [208]. 
Como consecuencia, sus valores son muy sensibles al ruido en las medidas de 
parámetros [S] [197]. 

 

Figura 4-20. Circuito equivalente de pequeña señal de nivel 1 del transistor MOSFET. 

Con el fin de poder relacionar los parámetros [Y] experimentales con las impedancias 
asociadas al circuito equivalente de pequeña señal, el circuito de la Figura 4-20 se puede tratar 
como un bipuerto de admitancias formado por una matriz [Y], como muestra la Figura 4-21. 

 

Figura 4-21. Transformación del circuito equivalente de pequeña señal en un bipuerto de admitancias [Y]. 

donde ZA, ZB, ZC, ZD, ZE y ZF son las impedancias asociadas a los elementos del circuito 
equivalente de pequeña señal, cuyos valores están definidos en ec. 4-12. 
 𝑍𝐴 = 𝑅𝐺  𝑍𝐵 = 1𝑗𝜔𝐶𝑔𝑠 𝑍𝐶 = 1𝑗𝜔𝐶𝑔𝑑   

ec. 4-12 𝑍𝐷 = 1𝑗𝜔𝐶𝑑𝑠  | | 𝑟0 𝑍𝐸 = 𝑅𝑑 𝑍𝐹 = 𝑅𝑠 
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donde w es la frecuencia angular en rad/s. La relación entre las tensiones (V1 y V2) y las corrientes 
(I1 e I2) que entran al bipuerto de la Figura 4-21 con los parámetros [Y] medidos 
experimentalmente, se muestra en las ecuaciones ec. 4-13, ec. 4-14 y ec. 4-15. 
 𝐼1 = 𝑌11𝑉1 + 𝑌12𝑉2 ec. 4-13 𝐼2 = 𝑌21𝑉1 + 𝑌22𝑉2 ec. 4-14 (𝐼1𝐼2) = (𝑌11 𝑌12𝑌21 𝑌22) (𝑉1𝑉2) ec. 4-15 

El análisis detallado del circuito de la Figura 4-21 permite establecer la relación entre los 
parámetros Yij experimentales y las impedancias asociadas al circuito equivalente de pequeña 
señal, mediante las ecuaciones mostradas en ec. 4-16. 

Y11= I1

V1
|
V2=0

= ((gm ZB+1) ZD+ZC+ZB) ZF+((gm ZB+1) ZD+ZC+ZB) ZE+(ZC+ZB) ZD(((gm ZB+1) ZD+ZC+ZB) ZE+((gm ZB+1) ZC+gm ZA ZB+ZA) ZD+(ZB+ZA) ZC+ZA ZB) ZF+(((gm ZA+1) ZB+ZA) ZD+(ZB+ZA) ZC+ZA ZB)ZE+((ZB+ZA) ZC+ZA ZB) ZD
  

Y12= I1

V2
|
V1=0

= –((gm ZB+1) ZD+ZC+ZB) ZF+ZB ZD(((gm ZB+1) ZD+ZC+ZB) ZE+((gm ZB+1) ZC+gm ZA ZB+ZA) ZD+(ZB+ZA) ZC+ZA ZB) ZF+(((gm ZA+1) ZB+ZA) ZD+(ZB+ZA) ZC+ZA ZB)ZE+((ZB+ZA) ZC+ZA ZB) ZD
  

Y21= I2

V1
|
V2=0

= –((gm ZB+1) ZD+ZC+ZB) ZF+(ZB–gm ZB ZC) ZD(((gm ZB+1) ZD+ZC+ZB) ZE+((gm ZB+1) ZC+gm ZA ZB+ZA) ZD+(ZB+ZA) ZC+ZA ZB) ZF+(((gm ZA+1) ZB+ZA) ZD+(ZB+ZA) ZC+ZA ZB)ZE+((ZB+ZA) ZC+ZA ZB) ZD
  

Y22= I2

V2
|
V1=0

= ((gm ZB+1) ZD+ZC+ZB) ZF+((gm ZA+1) ZB+ZA) ZD+(ZB+ZA) ZC +ZA ZB(((gm ZB+1) ZD+ZC+ZB) ZE+((gm ZB+1) ZC+gm ZA ZB+ZA) ZD+(ZB+ZA) ZC+ZA ZB) ZF+(((gm ZA+1) ZB+ZA) ZD+(ZB+ZA) ZC+ZA ZB)ZE+((ZB+ZA) ZC+ZA ZB) ZD
  

ec. 4-16 

Una vez planteadas las ecuaciones que relacionan los parámetros [Y] con el circuito 
equivalente de pequeña señal del transistor, para determinar los parámetros eléctricos del 
transistor a partir de la medida experimental de los parámetros [Y], se ha propuesto una 
metodología de extracción de estos parámetros. Esta metodología considera, a la vez, las 4 
magnitudes y las 4 fases de los parámetros [Y] experimentales y ajusta a la vez todas las 
ecuaciones planteadas en ec. 4-16, para su extracción. La ventaja de esta metodología, frente a 
otros métodos propuestos por otros autores para la extracción de parámetros, es que no considera 
ninguna aproximación para su obtención. En cambio, otros autores han utilizado aproximaciones 
para la obtención de los parámetros eléctricos, relacionando directamente la parte real e 
imaginaria de los parámetros [Y] experimentales [192], [195], [201]. Estas aproximaciones las 
han obtenido a partir de las ecuaciones de los parámetros [Y] que definen el comportamiento del 
circuito equivalente de pequeña señal. 

La metodología propuesta se basa en la comparación de los parámetros [Y] experimentales 
con los parámetros [Y] del bipuerto (ec. 4-16) obtenidos para unos valores dados de Rg, Rd, Cgs, 
Cgd, Cds, r0 y gm. La Figura 4-22 muestra el diagrama de flujo del procedimiento de extracción 
de los parámetros. Mediante un método iterativo, se dan valores a los 7 parámetros del modelo de 
pequeña señal, valores que se van modificando hasta que éstos permiten ajustar, a la vez, las 4 
magnitudes y 4 fases de los parámetros [Y] experimentales, una vez introducidos en las 
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impedancias de la ec. 4-12 y estas substituidas en las ecuaciones de la ec. 4-16. Para simplificar 
la extracción de parámetros, se ha considerado nula la resistencia del sustrato Rs (ZF = Rs = 0) en 
las ecuaciones ec. 4-16. La metodología de extracción se ha implementado en un entorno de 
programación de MATLAB®. A continuación se describirá con detalle el diagrama de flujo de la 
Figura 4-22: 

 

Figura 4-22. Diagrama de flujo para la extracción de los parámetros del circuito equivalente de pequeña señal, 

a partir de los parámetros [Y] medidos experimentalmente. 

 

1- Los datos iniciales son: 
 Las magnitudes y las fases de los parámetros [Y] experimentales, en función de la 

frecuencia. 
 Los valores estimados de los parámetros del modelo de pequeña señal del transistor. Los 

valores iniciales tienen que ser coherentes con los de un transistor convencional. Por 
ejemplo, el valor de las capacidades intrínsecas Cgs, Cgd y Cds tienen que ser del orden 
de centenas de fentofaradios. La resistencia Rg y Rd son del orden de decenas de ohmios. 
La transconductancia y la r0 dependerán del punto de polarización y unos valores 
aproximados podrían ser de 30mS y 400 ohmios, respectivamente. 

 Un error inicial e0. 
 

2- Mediante un bucle iterativo, en cada iteración i se selecciona y se modifica aleatoriamente el 
valor de un solo parámetro del modelo de pequeña señal. Para modificar su valor (paramn) se 
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considera una distribución normal con media Paraminicial y una desviación lambda·Paraminicial 

(ec. 4-17): 𝑃𝑎𝑟𝑎𝑚𝑛 → 𝑃𝑎𝑟𝑎𝑚𝑖𝑛𝑖𝑐𝑖𝑎𝑙 + 𝑙𝑎𝑚𝑏𝑑𝑎 ∙ 𝑟𝑎𝑛𝑑𝑛 ∙ 𝑃𝑎𝑟𝑎𝑚𝑖𝑛𝑖𝑐𝑖𝑎𝑙 ec. 4-17 

donde randn es una función de MATLAB® que genera números aleatorios siguiendo una 
distribución normal, Paraminicial es el valor del parámetro inicial y lambda es el cambio 
máximo permitido del parámetro, por ejemplo 0,02. 

 

3- El parámetro modificado, es decir paramn, y el resto de parámetros del modelo de pequeña 
señal se introducen en las ecuaciones de los parámetros [Y] que definen el bipuerto de 
admitancias (ec. 4-16), y se obtienen los parámetros [Y] (números complejos) en todo el rango 
frecuencial considerado en la medida experimental (N frecuencias). 

 
4- A continuación, se obtiene el error entre [Yexperimental] e [Ybipuerto] en cada frecuencia 

considerada de la medida. El error se ha definido como la distancia entre [Yexperimental] e 
[Ybipuerto]. Cada una de las N frecuencias tiene asociada una matriz [Yexperimental] e [Ybipuerto]. El 
error, Error_Y, se calcula para cada uno de los parámetros Y11, Y12, Y21 e Y22, (ec. 4-18): 

 

𝐸𝑟𝑟𝑜𝑟𝑌 = 1𝑁 ∑ √(𝑅𝑒 (𝑌𝑖𝑒𝑥𝑝𝑒𝑟𝑖𝑚𝑒𝑛𝑡𝑎𝑙) − 𝑅𝑒 (𝑌𝑖𝑏𝑖𝑝𝑢𝑒𝑟𝑡𝑜))2 + (𝐼𝑚 (𝑌𝑖𝑒𝑥𝑝𝑒𝑟𝑖𝑚𝑒𝑛𝑡𝑎𝑙) − 𝐼𝑚 (𝑌𝑖𝑏𝑖𝑝𝑢𝑒𝑟𝑡𝑜))2𝑁
𝑖=1  

ec. 4-18 

donde Re e Im son la parte real y la parte imaginaria del número complejo, respectivamente. 
El error resultante (ei) es la suma de los errores calculados para los parámetros Y11, Y12, Y21 e 
Y22, es decir (ec. 4-19) 

 𝑒𝑖 = 𝐸𝑟𝑟𝑜𝑟𝑌11𝑖 + 𝐸𝑟𝑟𝑜𝑟𝑌12𝑖 + 𝐸𝑟𝑟𝑜𝑟𝑌21𝑖 + 𝐸𝑟𝑟𝑜𝑟𝑌22𝑖 ec. 4-19 

 
5- El error resultante (ei) se compara con un error inicial (e0). Si el error es más pequeño, se 

acepta el ajuste, se acepta el valor del parámetro modificado aleatoriamente al inicio de la 
iteración y el error inicial se actualiza a e0 = ei. En caso contrario (ei>=e0) se rechaza el ajuste, 
el parámetro modificado aleatoriamente al inicio de la iteración i conserva su valor inicial 
antes de modificarse y el error inicial no se modifica (e0i = e0i-1). 

El proceso iterativo mostrado en el diagrama de flujo se repite hasta que los parámetros [Y] 
calculados mediante las ecuaciones ec. 4-16 ajusten a los parámetros [Y] obtenidos 
experimentalmente, y el error no se pueda reducir más. En este momento los valores de Rg, Cgd, 

Cgs, Cds, gm, r0 y Rd quedan definidos. La metodología de ajuste no presenta problemas de 
convergencia, aunque ocasionalmente algún parámetro [Y] experimental no puede ajustarse 
correctamente. La desventaja de esta metodología, frente a los métodos de extracción mostrados 
en [192], [195], [201], es que necesita un tiempo de computación más largo (aunque solo tarda 
entre 2 y 5 minutos) para poder encontrar los parámetros del modelo, debido a que ajusta 8 curvas 
a la vez y tiene 6 parámetros a determinar (sin considerar Rs). A modo de ejemplo, las Figuras 4-
23a-b muestran los resultados de los ajustes (líneas punteadas) de las magnitudes y de las fases 
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de los parámetros [Y] medidos experimentalmente (símbolos), respectivamente. Puede verse el 
buen ajuste de las curvas obtenidas. 

Figura 4-23. Ejemplo de un ajuste de las magnitudes (a) y las fases (b) de los parámetros [Y] medidos en un 

transistor. 

 

4.4 Variación de los parámetros de pequeña señal por el 

estrés eléctrico 

La metodología presentada en la sección 4.3 se utilizará para extraer los parámetros del circuito 
de pequeña señal del transistor tras un estrés RF. En concreto, se analizará el cambio de estos 
parámetros cuando los transistores son sometidos a diferentes estreses de RF, superpuestos a una 
tensión DC, en función del tiempo y de la potencia de la señal de RF. Los parámetros de pequeña 
señal del transistor se han extraído de los parámetros [Y] mostrados en la sección 4.2.2 y se 
representarán en función del tiempo y de la potencia de RF en dBm. Solo en los casos que algún 
parámetro muestre una tendencia potencial con la potencia de RF, por ejemplo como la observada 
en ΔVth en la Figura 4-17b, dicha potencia se representará en Watts, cuya equivalencia a dBm se 
indica en la Tabla 4-2. 

En la sección 4.1 se ha descrito el de-embedding y su principal función en la caracterización 
RF de dispositivos/circuitos que se encuentran en una oblea. De lo descrito, se deduce que el de-

embedding debe suponer una disminución de los valores de las capacidades asociadas a los 
contactos y a las líneas de interconexión, obtenidas previo al de-embedding, lo que se ha 
verificado experimentalmente. A modo de ejemplo, en la Figura 4-24 se compara el efecto del de-

embedding en el valor de las capacidades intrínsecas Cgs, Cgd y Cds, en función del tiempo de 
estrés, para el transistor sometido a una potencia de 2dBm. En esta figura se verifica que el valor 
de las capacidades se reduce cuando se aplica el de-embedding (símbolos cerrados). Nótese que 
el de-embedding puede introducir cambios de los valores de las capacidades de hasta el 200%, 
por lo que es importante aplicar esta corrección. 
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Figura 4-24. Comparación de los valores de las capacidades intrínsecas del transistor, obtenidas antes y después 

de aplicar el de-embedding, para el transistor estresado a una potencia de RF de 2dBm, en función del tiempo 

de estrés. 

Previo al análisis del efecto del estrés RF, se ha procedido a la extracción de los parámetros 
en los DUTs frescos. La Tabla 4-5 muestra los valores de los parámetros eléctricos iniciales (o a 
tiempo cero, t0, previamente al estrés) de los transistores analizados, es decir Rg, gm, r0, Cgs, Cgd 
y Cds. Para hacer la extracción de parámetros, se ha considerado una resistencia Rd de 17Ω para 
todos los transistores analizados, porque se ha observado que este valor permite ajustar bien las 
magnitudes y las fases de los parámetros [Y] experimentales. Hay que tener en cuenta que las 
resistencias del sustrato Rd y Rg son difíciles de modelar porque dependen de la tensión en las 
zonas de solapamiento del transistor [208]. Sin embargo, para obtener su valor se ha considerado 
que no dependen de dichas tensiones. En la misma tabla se ha indicado la media y la desviación 
estándar obtenida. Se observa que la desviación de cada parámetro es pequeña, lo que indica que 
hay poca dispersión entre los parámetros iniciales de los diferentes transistores. Estos resultados 
concuerdan con la poca dispersión observada en las características ID – VGS de la Figura 4-12 y en 
las magnitudes y fases de los parámetros [Y] de las Figuras 4-13 y 4-14, respectivamente.  
 

Transistor # gm (mS) r0 (Ω) Rg (Ω) Cds (fF) Cgd (fF) Cgs (fF) 
1 23,2 473,98 26,644 887 91.1 530 
2 23,8 461,59 28,473 863 90,6 518 
3 23,08 484,84 27,30 870 90,8 523 
4 22,1 486,83 28,7 845 90 516 

Media 23,06 476,81 27,78 866 90,6 522 
Desviación 0,67 11,61 0,97 17,6 0,466 6,41 

Tabla 4-5. Parámetros iniciales del circuito equivalente de pequeña señal de los transistores, considerando una 

resistencia de drenador Rd de 17Ω. 

A continuación, se analizará cómo varían los parámetros eléctricos de los transistores, después 
de someterlos a estreses RF de diferentes potencias y tiempos de estrés. En primer lugar, se 
analizarán los parámetros intrínsecos, es decir la transconductancia gm, la resistencia r0, y las 
capacidades Cgs, Cgd y Cds. Seguidamente, se analizará la resistencia extrínseca Rg.  

En las Figuras 4-25a-b se ha representado la transconductancia, gm, en función del tiempo 
de estrés y de la potencia de RF, respectivamente. A tiempo cero, su valor medio es de ~23mS 
(Tabla 4-5). En la Figura 4-25a se observa que la transconductancia disminuye potencialmente 
con el tiempo de estrés, modificando las prestaciones del dispositivo. Su degradación implica una 
disminución de la corriente de drenador del transistor y, por lo tanto, un aumento de la resistencia 
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del canal. Además, la degradación de gm también tiene asociada una disminución de la frecuencia 
de corte (ft) (definida como la frecuencia a la que la ganancia de corriente es 0dBm) y de la 
máxima frecuencia de oscilación (fmax) del transistor, cuando está polarizado en saturación [193], 
[194], [209], [210]. En la misma Figura 4-25a se ha ajustado gm a una función potencial 
y = a + b·tc, donde t es el tiempo de estrés, y a, b y c son los parámetros del ajuste. Las ecuaciones 
de los ajustes se indican en la Tabla 4-6. Nótese el parecido en el exponente (~0,2) obtenido para 
las potencias de estrés ‒5dBm, 0dBm y 2dBm. Sin embargo, el exponente hallado del ajuste de 
gm para una potencia de 5dBm es considerablemente más elevado (~0,45). Estos exponentes son 
parecidos a los obtenidos anteriormente en los ajustes de ΔVth en función del tiempo de estrés 
mostrados en la Tabla 4-3, lo que indica una relación entre la degradación de Vth y gm. 

 

Figura 4-25. Dependencia de la transconductancia en función a) del tiempo de estrés, para diferentes potencias 

de RF y b) de la potencia de RF (en W), para diferentes tiempos de estrés. 

 

Potencia de estrés gm (mS) 
-5dBm 23,21·– 0,9123·t0,204 
0dBm 23,81·– 1,270·t0,205 
2dBm 23,07 – 0,9852·t0,222 
5dBm 22,17 – 0,3149·t0,456 

Tabla 4-6. Ecuaciones de los ajustes de gm en función del tiempo de estrés (Figura 4-25a), para las distintas 

potencias de la señal de RF. 

En la Figura 4-25b se ha representado gm en función de la potencia de RF (en mW), para 
diferentes tiempos de estrés. Para un tiempo de hasta 40s, el efecto de la potencia es poco 
significativo en su degradación, como indican las pequeñas pendientes obtenidas de los ajustes 
lineales de gm para este intervalo de tiempo (Tabla 4-7). Sin embargo, para los tiempos de estrés 
de 740s, el efecto de la potencia de RF empieza a ser significativo. Para una potencia de 5dBm 
(3,16mW) y uno tiempo de estrés 740s, la transconductancia disminuye un 29% respecto a su 
valor inicial. En cambio, para una potencia de 2dBm (1,58mW) y el mismo tiempo de estrés, se 
observa que la gm disminuye un 18%. Para un tiempo de estrés de 140s y 740s, la gm se ha 
ajustado a una función potencial y = a+b·(Pin)c en función de la potencia de RF, Pin, siendo a, 

b, y c los parámetros del ajuste. Las ecuaciones de estos dos ajustes se indican en la Tabla 4-7 y 
los exponentes obtenidos son parecidos entre ellos (~1,6). De estos resultados se puede concluir 
que el efecto del estrés RF en gm es significativo para tiempos de estrés suficientemente largos y 
potencias de estrés grandes. 
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Tiempo de estrés (s) gm (S) (Pin en W) 
0 0,023 – 0,457·Pin 
10 0,022 – 0,35·Pin 
40 0,021 – 0,22·Pin 

140 0,0206 – 17,54·Pin1,62 

740 0,01981 – 40,73·Pin1,6 

Tabla 4-7. Ecuaciones de los ajustes de gm, en función de la potencia de estrés RF (en W) (Figura 4-25b), para 

diferentes tiempos de estrés. 

En las Figuras 4-26a-b se ha representado r0 en función del tiempo de estrés y de la potencia 
de RF, respectivamente. Recordemos que el valor medio inicial de r0 es de ~476Ω (Tabla 4-5). 
Al contrario que gm, el valor de r0 aumenta potencialmente con el tiempo de estrés, como muestra 
la Figura 4-26a. Este aumento conlleva una disminución de la corriente de drenador y, en 
consecuencia, un aumento en la resistencia del canal r0. A su vez, la degradación de gm y r0, se 
pueden explicar por la degradación de la tensión umbral del transistor y de la movilidad efectiva 
de los portadores (μ0) en el canal [193], [196]. De forma análoga a gm, en la misma Figura 4-26a 
se ha ajustado r0 a una función potencial y las ecuaciones de los ajustes se muestran en la Tabla 
4-8. Los exponentes hallados de los ajustes de r0 varían entre 0,26 y 0,33 para las potencias RF 
‒ 5dBm, 0dBm y 2dBm. Sin embargo, del mismo modo que ocurre con gm, el exponente hallado 
para una potencia de 5dBm es aproximadamente dos veces más grande (~0,64) que el obtenido 
para una potencia de RF más baja. 

 

Figura 4-26. Dependencia de r0 en función a) del tiempo de estrés para diferentes potencias de RF y b) de la 

potencia de la señal de RF (en mW), para diferentes tiempos de estrés. 

 

Potencia de estrés r0 (Ω) 
-5dBm 473,61 + 42,16·t0,26 
0dBm 458,99 + 54,78·t0,27 
2dBm 485,85 + 33,84·t0,33 
5dBm 486,83 + 8,97·t0,642 

Tabla 4-8. Ecuaciones de los ajustes de la resistencia r0, con el tiempo de estrés (Figura 4-26a), para las distintas 

potencias de la señal de RF. 

La Figura 4-26b muestra que, para un tiempo de estrés de hasta 140s, el efecto de la potencia 
de RF (en mW) es poco significativo en la degradación de r0, como indican las 
pequeñas pendientes de los ajustes lineales de r0 en función de la potencia de RF, mostradas en la 
Tabla 4-9. Sin embargo, para un tiempo de estrés de 740s, el efecto de la señal de RF en el valor 
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de r0 empieza a ser significativo y su dependencia con la potencia de RF es de tipo potencial. Su 
variación máxima es de un 129%, aproximadamente, respecto a su valor inicial, para este tiempo 
de estrés y una potencia de 5dBm (3,16mW). En cambio, para la misma potencia y un tiempo de 
estrés de 140s, la variación es del 43%, aproximadamente. En la Tabla 4-9 se ha indicado la 
ecuación del ajuste potencial de r0, para un tiempo de estrés de 740s. El exponente obtenido es 
próximo al exponente hallado anteriormente en el ajuste de gm con la potencia de RF, para este 
mismo tiempo de estrés, lo que indica una relación entre la degradación de la transconductancia 
y el aumento de la resistencia r0.  
 

Tiempo de estrés (s) r0 (Ω) (Pin en mW) 
0 476,12 + 6,39752·Pin 
10 547,58 + 10,908·Pin 
40 590,45 + 6,6168·Pin 
140 637,1 + 21,2133·Pin 
740 715,26 + 2,813·107·(10-3·Pin)1,94 

Tabla 4-9. Ecuaciones de los ajustes de la resistencia r0 (Figura 4-26b), con la potencia de estrés RF (en mW), 

para diferentes tiempos de estrés. 

En las Figuras 4-27a-b, se ha representado la capacidad Cgs en función del tiempo de estrés y 
la potencia de RF, respectivamente. A tiempo cero su valor medio es 522fF (Tabla 4-5), y tiende 
a disminuir potencialmente con el tiempo de estrés, como muestra la Figura 4-27a. Esta capacidad 
muestra una variación máxima del 8%, respecto a su valor medio inicial, debido a la degradación 
del transistor cuando se aplica la máxima potencia de estrés (5dBm) y un tiempo de 740s. En la 
misma Figura 4-27a se muestran los ajustes de Cgs a una función potencial y = a + b·tc, donde t 
es el tiempo de estrés, y a, b y c son los parámetros del ajuste. Las ecuaciones de los ajustes se 
muestran en la Tabla 4-10 y los exponentes obtenidos varían entre 0,1 y 1,09 para las diferentes 
potencias de la señal de RF. Nótese que en esta tabla hay dos exponentes cuyos valores son 
próximos a uno. Esto es debido a los datos experimentales obtenidos con la metodología para las 
potencias de 0dBm y 5dBm y un tiempo de estrés de 40s y 140s. 

 

Figura 4-27. Dependencia de la capacidad Cgs en función a) del tiempo de estrés para diferentes potencias de 

RF y b) de la potencia de la señal de RF (en dBm), para diferentes tiempos de estrés. 
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Potencia de estrés Cgs (fF)  
-5dBm 530,29 – 13,088·t0,197 
0dBm 516,56 – 0,05588·t0,94 
2dBm 523,04 – 4,912·t0,28 
5dBm 514,93 – 0,02288·t1,09 

Tabla 4-10. Ecuaciones de los ajustes de la capacidad Cgs con el tiempo de estrés (Figura 4-27a), para las distintas 

potencias de la señal de RF. 

En cuanto a la dependencia de Cgs con la potencia de la señal de RF (en dBm), la Figura 4-27b 
muestra una ligera tendencia creciente. Sin embargo, las pendientes halladas de los ajustes lineales 
de Cgs en función de la potencia de RF son muy pequeñas y varían entre 0,6fF/dBm y 1,1fF/dBm, 
como se muestra en la Tabla 4-11. Nótese que las capacidades Cgs obtenidas previamente al estrés 
pueden ajustarse con una pendiente similar (en valor absoluto). Esta similitud permite concluir 
que el efecto de la potencia de RF en esta capacidad no es significativo y su degradación es debida 
básicamente al tiempo de estrés. 
 

Tiempo de estrés (s) Cgs (fF) (Pin en dBm) 
0 522,29 – 1,301·Pin 
10 514,2 + 0,6831·Pin 
40 508,86 + 0,98·Pin 

140 504,26 + 1,17·Pin 
740 486,17 + 0,368·Pin 

Tabla 4-11. Ecuaciones de los ajustes de la capacidad Cgs con la potencia de estrés RF (en dBm) (Figura 4-27b), 

para diferentes tiempos de estrés. 

En las Figuras 4-28a-b se ha representado la capacidad Cgd en función del tiempo de estrés y 
de la potencia de RF, respectivamente. A tiempo cero su valor medio es ~90fF (Tabla 4-5) y su 
valor disminuye potencialmente con el tiempo de estrés, como muestra la Figura 4-28a. Esta 
capacidad muestra una variación máxima del 4%, respecto a su valor inicial, debido a la 
degradación del transistor cuando se aplica una potencia de RF de 5dBm y un tiempo de estrés de 
740s. Esta disminución se puede atribuir a una reducción de la carga de inversión del canal, cerca 
de la región del drenador, cuando el transistor está polarizado en la región de saturación [196]. 
En la misma Figura 4-28a se muestran los ajustes de Cgd a una función potencial, para las 
diferentes potencias de la señal de RF. Las ecuaciones de los ajustes se muestran en la Tabla 4-12 
y los exponentes obtenidos son muy parecidos y están comprendidos entre 0,17 y 0,29. 

 

Figura 4-28. Dependencia de la capacidad Cgd en función a) del tiempo de estrés, para diferentes potencias de 

RF y b) de la potencia de la señal de RF (en dBm), para diferentes tiempos de estrés. 

0 200 400 600 800
86

88

90

92

-4 -2 0 2 4
86

88

90

92

C
g

d
(f

F
)

Tiempo de estrés (s)

 -5dBm

 0dBm

 2dBm

 5dBm

a) b)

Tiempo de estrés:

 Frescos

 10s

 40s

 140s

 740s

C
g

d
(f

F
)

Potencia de estrés (dBm)

Equation

Plot Cgd @ t = 0

Weight

Intercept 9,06905E-14 ± 1,

Slope -9,92065E-17 ± 3



Caracterización de la degradación por NBTI en condiciones de estrés RF 

115 

Potencia de estrés Cgd (fF) 
-5dBm 91,13 – 0,637·t0,24 
0dBm 90,83 – 0,481·t0,29 
2dBm 90,79 – 0,918·t0,17 
5dBm 90,03 – 0,593·t0,25 

Tabla 4-12. Ecuaciones de los ajustes de la capacidad Cgd con el tiempo de estrés (Figura 4-28a), para las 

distintas potencias de la señal de RF. 

En cuanto a la variación de Cgd con la potencia de RF (Figura 4-28b), se observa una ligera 
tendencia decreciente de esta capacidad, con unas pendientes comprendidas entre –0,04fF/dBm y 
‒0,1fF/dBm, para los diferentes tiempos de estrés, como muestran las ecuaciones de los ajustes 
lineales de la Tabla 4-13. Análogamente al caso de la capacidad Cgs, la pendiente para t = 0s 
(capacidades frescas) es parecida a la obtenida para los otros tiempos de estrés, lo que indica que 
el efecto de la potencia de la señal de RF es poco significativo en su variación y su degradación 
es debida, básicamente, al tiempo de estrés. 
 

Tiempo de estrés (s) Cgd (fF) (Pin en dBm) 
0 90,68 – 9,92·10-2·Pin 
10 89,93 – 4,77·10-2·Pin 
40 89,39 – 9,403·10-2·Pin 
140 88,19 – 1,027·10-1·Pin 
740 87,73 – 8,8·10-2·Pin 

Tabla 4-13. Ecuaciones de los ajustes de la capacidad Cgd con la potencia de estrés RF (en dBm) (Figura 4-28b), 

para diferentes tiempos de estrés. 

En la Figura 4-29a se ha representado la capacidad Cds en función del tiempo de estrés, para 
diferentes potencias de RF. Su valor inicial medio es de 866fF (Tabla 4-5) y disminuye con el 
tiempo de estrés. Esta capacidad muestra una variación máxima del 19%, respecto su valor medio 
inicial, para un tiempo de estrés de 740s y una potencia de 5dBm. La disminución de Cds con el 
tiempo de estrés es de tipo potencial, con un exponente muy parecido para las diferentes potencias 
de RF (entre 0,21 y 0,27), como se indica en la Tabla 4-14. Los exponentes obtenidos son 
parecidos a los obtenidos en el ajuste de Cgd con el tiempo de estrés (Tabla 4-12).  

 

Figura 4-29. Dependencia de la capacidad Cds en función a) del tiempo de estrés, para diferentes potencias de 

RF y b) de la potencia de la señal de RF, para diferentes tiempos de estrés  
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Potencia de estrés Cds (fF) 
-5dBm 887,22 – 31,109·t0,23 
0dBm 862,8 – 27,09·t0,25 
2dBm 870,93 – 19,71·t0,27 
5dBm 544,8 – 35,033·t0,21 

Tabla 4-14. Ecuaciones de los ajustes de la capacidad Cds con el tiempo de estrés (Figura 4-29a), para las distintas 

potencias de la señal de RF. 

En la Figura 4-29b se observa una ligera tendencia decreciente de la capacidad Cds con la 
potencia de la señal de RF (en dBm). Las pendientes obtenidas de los ajustes lineales se muestran 
en la Tabla 4-15 y sus valores están comprendidos entre ‒0,2fF/dBm y ‒5,3fF/dBm para los 
distintos tiempos de estrés. De forma análoga a las otras capacidades, a tiempo t = 0s se observa 
una pequeña pendiente de ‒3,88fF/dBm debido a la pequeña desviación de 17,6fF de este 
parámetro, entre los diferentes transistores (Tabla 4-5). El valor de esta pendiente es comparable 
al valor de las otras pendientes obtenidas para tiempos de estrés más grandes, lo que permite 
concluir que el efecto de la potencia es poco significativo en su variación y su degradación es 
debida básicamente al tiempo de estrés.  
 

Tiempo de estrés (s) Cds (fF) (Pin en dBm) 
0 868,2 – 3,88·Pin 
10 827,68 – 0,267·Pin 
40 794,82 – 5,3·Pin 

140 774,06 – 3,88·Pin 
740 728,24 – 2,687·Pin 

Tabla 4-15. Ecuaciones de los ajustes de la dependencia de Cds con la potencia de estrés RF (en dBm) (Figura 4-

29b), para diferentes tiempos de estrés. 

En la Figura 4-30a se ha representado Rg en función del tiempo de estrés, para las diferentes 
potencias de estrés RF. Recordemos que a tiempo cero, su valor medio es de 27,78Ω (Tabla 4-5) 
y su valor aumenta con el tiempo de estrés. La mayor variación de Rg (un 36% respecto del valor 
medio inicial) se obtiene para la potencia de RF de 0dBm y un tiempo de estrés de 740s, en lugar 
de la potencia máxima (5dBm) como se ha obtenido en los otros parámetros. Su variación con el 
tiempo de estrés es de forma potencial, con un exponente muy parecido (entre 0,24 y 0,35), para 
todas las potencias RF, como se indica en la Tabla 4-16.  

 

Figura 4-30 Dependencia de la resistencia Rg en función a) del tiempo de estrés, para diferentes potencias de RF 

y b) de la potencia de RF, para diferentes tiempos de estrés. 
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Potencia de estrés Rg (Ω) 

-5dBm 26,59 + 1,442·t0,243 
0dBm 28,28 + 1,879·t0,251 
2dBm 27,13 + 0,677·t0,358 
5dBm 28,64 + 1,151·t0,263 

Tabla 4-16. Ecuaciones de los ajustes de la resistencia Rg con el tiempo de estrés (Figura 4-30a), para las distintas 

potencias de la señal de RF. 

En el rango de potencias de RF analizado, Rg es aproximadamente independiente de la 
potencia de la señal de RF (Figura 4-30b), como muestran las pequeñas pendientes de los ajustes 
lineales mostrados en la Tabla 4-17. 
 

Tiempo de estrés (s) Rg (Ω) (Pin en dBm) 
0 27,69 + 0,17·Pin 
10 29,09 + 0,008·Pin  
40 31,29 – 0,001·Pin 

140 32,95 + 0,15·Pin 
740 35,14 + 0,08·Pin 

Tabla 4-17. Ecuaciones de los ajustes de la resistencia Rg con la potencia de estrés RF (en dBm) (Figura 4-30b), 

para diferentes tiempos de estrés 

 

Conclusiones sobre la variación de los parámetros eléctricos del transistor por el estrés RF 

A continuación, se resumen los resultados más relevantes de la variación de los parámetros 
eléctricos del transistor debido al tiempo de estrés y la potencia de la señal de RF. 

 Dependencias con el tiempo de estrés: 

Debido al estrés NBTI de RF superpuesto a una tensión DC, la tensión umbral del transistor 
aumenta potencialmente con el tiempo de estrés. Para potencias inferiores a 2dBm, los exponentes 
son muy parecidos entre ellos (entre 0,15 y 0,23) y similares a los obtenidos en un estrés BTI a 
una tensión constante. En cambio, para una potencia de RF de 5dBm, el exponente es 
considerablemente más elevado (~0,4). 

Debido a la degradación del transistor, la transconductancia disminuye potencialmente con el 
tiempo de estrés. El exponente obtenido es muy parecido al obtenido para la variación de la 
tensión umbral con el tiempo de estrés, para las diferentes potencias de la señal de RF. Su máxima 
variación es de un 29% para la peor condición de estrés estudiada, es decir, una potencia de 5dBm 
y un tiempo de estrés de 740s. A diferencia de gm, la máxima variación r0 es de un 129%, para la 
peor condición de estrés estudiada, y aumenta potencialmente con el tiempo de estrés. Para una 
potencia de RF inferior a 2dBm, los exponentes son bastante parecidos entre ellos (entre 0,26 y 
0,33) y a los obtenidos en gm. Sin embargo, para una potencia de 5dBm, el exponente hallado es 
considerablemente más grande (~0,64). 

Del análisis de las capacidades intrínsecas se ha obtenido que la capacidad Cgs tiene una 
variación máxima del 8%, para la peor condición de estrés estudiada, y disminuye potencialmente 
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con el tiempo de estrés. Los exponentes obtenidos varían entre 0,1 y 1,09 para las diferentes 
ponencias de RF. 

La capacidad Cgd tiene una variación máxima de un 4%, respecto a su valor inicial, para la 
peor condición de estrés estudiada. Su valor también disminuye potencialmente con el tiempo de 
estrés, para las diferentes potencias de la señal de RF. Los exponentes obtenidos son parecidos a 
los obtenidos en ΔVth cuando se aplica un estrés BTI a una tensión constante. La disminución de 
esta capacidad se podría justificar con una reducción de la carga de inversión del canal, que indica 
la disminución de la corriente de drenador, como consecuencia de la degradación del transistor.  

La capacidad Cds es la que muestra una variación más grande (19%), comparado con las otras 
dos capacidades, para la peor condición de estrés estudiada. Esta capacidad disminuye 
potencialmente con el tiempo de estrés, con un exponente parecido al de la capacidad Cgd, para 
las diferentes potencias RF. 

La resistencia extrínseca Rg aumenta potencialmente con el tiempo de estrés con un exponente 
entre 0,24 y 0,35, para las diferentes potencias de RF. Su variación máxima es de un 34%. 

 Dependencias con la potencia de la señal de RF: 

El efecto de la potencia de RF de estrés, Pin (en W), solo es significativo en ΔVth para tiempos 
de estrés superiores a 140s, en que ΔVth aumenta potencialmente con un exponente de ~1,2. Para 
un tiempo de estrés más pequeño su variación es debida a este tiempo. Respecto a la 
transconductancia del transistor, se ve afectada por la potencia de RF (en W) a partir de tiempos 
de estrés de 140s o superiores. Para estos tiempos, su valor disminuye potencialmente con la 
potencia de RF, con un exponente próximo a (~1,6). Para tiempos más pequeños, el efecto del 
estrés RF no es significativo en su variación y su disminución es debida básicamente al tiempo 
de estrés. La resistencia r0, en cambio, aumenta potencialmente con la potencia de la señal de RF 
(en W), para tiempos más grandes que 140s, con un exponente un poco más grande que el 
obtenido para gm (~1,9). Para un tiempo de estrés más pequeño o igual a 140s, el efecto de la 
señal de RF no es significativo en su variación y es debida básicamente al tiempo de estrés y a la 
tensión DC. 

Respecto a las capacidades intrínsecas Cgs, Cgd y Cds, y la resistencia extrínseca Rg, se ven 
ligeramente afectadas por la potencia del estrés RF y su variación es debida básicamente al tiempo 
de estrés. 

 

4.5 Impacto de la degradación del MOSFET en las 

prestaciones de un amplificador 

Una vez analizada la variación de los parámetros eléctricos del circuito equivalente de pequeña 
señal del transistor como consecuencia de un estrés NBTI de RF, en este apartado se estudiará 
cómo afecta esta variación en las prestaciones de un amplificador de RF. En concreto, en la figura 
de mérito producto ganancia ancho de banda (GBW). 

En la Figura 4-31 se muestra el circuito esquemático del amplificador que se ha analizado, con 
una configuración fuente común (common source amplifier). El circuito está formado por un 
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transistor pMOSFET al cual se ha añadido una fuente de corriente en el terminal de drenador, I1, 
y una fuente de tensión en el terminal de puerta (DC + AC). La fuente de tensión polariza el 
transistor y aplica la señal de radiofrecuencia. La fuente de corriente I1 fija la corriente de 
saturación del transistor y su valor depende del punto de polarización del transistor. La tensión de 
salida del amplificador (OUT) se mide en el terminal de drenador. 

 

Figura 4-31. Esquemático del amplificador con una configuración fuente común considerado en este trabajo. 

Para analizar el comportamiento del amplificador de RF se ha utilizado el simulador de 
circuitos LTSPICE®. Para que las simulaciones sean independientes del modelo SPICE del 
MOSFET, se ha simulado directamente el circuito equivalente de pequeña señal del transistor, 
como se muestra en la Figura 4-32, de modo que todos los resultados que se presentarán a 
continuación se refieren a este circuito. Para cada condición de estrés NBTI forzada en el 
transistor (tiempo y potencia de RF), se han substituido los valores de los parámetros eléctricos 
del transistor hallados anteriormente. Nótese que los parámetros extraídos están referenciados a 
una señal de estrés de 1GHz aplicada en el transistor y se han obtenido a partir de los parámetros 
[Y] medidos en un rango frecuencial entre 500MHz y 2GHz. Sin embargo, en [185] se han 
representado los parámetros de pequeña señal del transistor para diferentes frecuencias y se 
observa que a partir de frecuencias inferiores a 1GHz la variación de éstos parámetros no es 
significativa. Teniendo en cuenta esto, para hacer este estudio se ha considerado que los 
parámetros de pequeña señal, obtenidos de las medidas de parámetros [Y], no varían para 
frecuencias inferiores a 2GHz. Para realizar la simulación, el terminal de drenador se ha dejado 
en circuito abierto y en el terminal de puerta del transistor se ha aplicado una señal de RF con una 
amplitud de 1V. La frecuencia de esta señal se ha variado desde 1Hz hasta 100GHz. La tensión 
de salida OUT, en función de la frecuencia, se ha obtenido en el extremo de la resistencia Rd. 

 

Figura 4-32. Esquemático del amplificador simulado con SPICE. 

Para estudiar el efecto de la degradación del transistor, cuando se utiliza como un amplificador, 
en la figura de mérito del producto ganancia ancho de banda, en primer lugar, se ha estudiado 
cómo la degradación afecta a la ganancia del amplificador y seguidamente a su frecuencia de 
corte. La variación de estos dos parámetros del amplificador se ha evaluado con el tiempo de 
estrés y la potencia de la señal de RF, Pin, por lo que los valores de los elementos del circuito de 
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pequeña señal del transistor se han substituido por los valores determinados para cada condición 
de estrés. 

La ganancia en lazo abierto, AOL, muestra la relación entre la tensión de salida Vout y la tensión 
de entrada Vin del amplificador. Considerando el circuito equivalente de pequeña señal de la 
Figura 4-32, la ganancia en lazo abierto se obtiene según la ec. 4-20 [211][212]: 

 𝐴𝑂𝐿 = 𝑔𝑚 · 𝑟0 ec. 4-20 

En el apartado anterior se ha visto que r0 y gm aumentan y disminuyen, respectivamente, con 
el tiempo de estrés. Según la ec. 4-20 el valor de la ganancia AOL depende del ritmo en que crece 
o disminuye cada uno de estos dos parámetros, que según las Figuras 4-25 y 4-26 éstos son 
diferentes (depende del tiempo y de la potencia de la señal RF. Para -5dBm, 0dBm y 2dBm, los 
exponentes son muy parecidos). A modo de ejemplo, en la Figura 4-33 se ha representado la 
magnitud (símbolos cerrados), en dB, y la fase (símbolos abiertos), en grados, de la ganancia en 
lazo abierto, en función de la frecuencia, para dos tiempos de estrés: 140s y 740s. Para realizar 
esta simulación se han considerado los parámetros eléctricos del transistor estresado a una 
potencia de 5dBm; potencia que introduce cambios mayores en los parámetros del circuito de 
pequeña señal del transistor. En esta figura se observa que la ganancia, AOL, aumenta con el 
tiempo de estrés (pasa de 20,5dB a 24,8dB) debido a que r0 aumenta más rápido que gm. Cuando 
la frecuencia sobrepasa la frecuencia de corte (~330MHz), la ganancia del amplificador decae 
– 20dB por década, aproximadamente. Por otro lado, la fase muestra una variación muy pequeña 
con el tiempo de estrés. 

 

Figura 4-33. Diagrama de Bode del amplificador, cuyo MOSFET ha sido estresado a una potencia de 5dBm 

durante distintos tiempos de estrés. 

En la Figura 4-34a se ha representado la ganancia en lazo abierto (en dB) (ganancia en DC), 
en función del tiempo de estrés, para las distintas potencias RF de estrés. En esta figura se observa 
que la ganancia a tiempo cero es de 20,75dB, aproximadamente. Su valor aumenta potencialmente 
con el tiempo de estrés, llegando a una máxima ganancia de 24,5dB, después de un tiempo de 
estrés de 740s y aplicando una potencia de 5dBm. En la misma Figura 4-34a se ha ajustado la 
ganancia a una función potencial y = a+b·tc (línea punteada), donde t es el tiempo de estrés, y a, 
b y c son los parámetros del ajuste. Las ecuaciones de los ajustes se muestran en la Tabla 4-18. 
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En esta tabla se observa que los exponentes, c, aumentan ligeramente con la potencia de la señal 
de RF y son similares a los exponentes hallados anteriormente en los ajustes de ΔVth, gm y r0 en 
función del tiempo de estrés, para las diferentes potencias de RF (Tabla 4-3, Tabla 4-6 y Tabla 
4-8, respectivamente). 

 

Figura 4-34. a) Ganancia en lazo abierto en función del tiempo de estrés, para las diferentes potencias de RF, y 

b) en función de la potencia de la señal de RF, para los diferentes tiempos de estrés. 

 

Potencia de estrés AOL (dB) 
-5dBm 20,82 + 0,44·t0,236 
0dBm 20,79 + 0,55·t0,238 
2dBm 20,96 + 0,31·t0,318 
5dBm 20,69 + 0,22·t0,44 

Tabla 4-18. Dependencia de la ganancia (en dB) en función del tiempo de estrés (Figura 4-34a), para las 

diferentes potencias de RF. 

Para estudiar cómo la ganancia AOL depende de la potencia de RF de estrés (en W), en la 
Figura 4-34b se ha representado esta dependencia, para los distintos tiempos de estrés. En esta 
figura se observa que para tiempos inferiores a 140s, la ganancia se ve poco afectada por la 
potencia de RF, como indican los ajustes (Tabla 4-19). Sin embargo, para un tiempo de estrés de 
740s, el efecto de la potencia de RF empieza a ser significativo en su variación. Por ejemplo, para 
una potencia de 5dBm y este tiempo de estrés, la ganancia muestra una variación del 19%, 
aproximadamente, respecto a la ganancia del transistor sin degradar. Para este tiempo, la ganancia 
aumenta potencialmente con la potencia de la señal de RF, con la ecuación de ajuste que se 
muestra en la Tabla 4-19. El exponente es próximo al obtenido en el ajuste de gm en función de 
la potencia de RF, para este mismo tiempo de estrés (Tabla 4-6). De la Figura 4-34 se puede 
concluir que, como sucedía para ΔVth, gm y r0, el efecto de la potencia de RF es significativo en 
la ganancia a partir de tiempos de estrés largos y potencias de RF suficientemente grandes. 

 

Tiempo de estrés (s) AOL (dB) (Pin en W) 
0 20,9 – 57,22·Pin 
10 21,58 + 26,44·Pin 
40 21,95 + 20,93·Pin 

140 22,46 + 43,52·Pin 
740 22,88 + 5765,64·Pin1,38 

Tabla 4-19. Dependencia de la ganancia (en dB) con la potencia de estrés RF (en W) (Figura 4-34b), para 

diferentes tiempos de estrés. 
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Para determinar si r0 o gm domina la evolución de la ganancia en lazo abierto, en la Figura 
4-35 se ha representado el porcentaje de variación de la ganancia (ΔAOL, símbolos cerrados), de 
r0 (Δr0, símbolos abiertos) y de gm (Δgm, símbolos con cruces), en función del tiempo de estrés, 
para las diferentes potencias de estrés RF. En esta figura se ha ajustado la variación de cada 
parámetro a una función potencial con el tiempo de estrés, para las diferentes potencias de RF. 
Las ecuaciones de los ajustes se muestran en la Tabla 4-20. Comparando los exponentes hallados 
de Δr0 y Δgm con los exponentes de ΔAOL, se puede observar que los exponentes son muy 
parecidos entre ellos, con lo que es difícil de determinar cuál de los dos parámetros controla la 
evolución de AOL. Se observa que unas veces la controla gm y otras r0. 

 

Figura 4-35. Porcentaje de variación de la ganancia en lazo abierto (símbolos cerrados), gm (símbolos con cruces) 

y r0 (símbolos cerrados), en función del tiempo de estrés, para las diferentes potencias RF de estrés.  

 

Potencia de estrés ΔAOL (%) Δr0 (%) Δgm (%) 
-5dBm 2,11 t0,23 8,89 t0,26 –3,93 t0,2 
0dBm 2,68 t0,23 11,86 t0,27 –5,32 t0,2 
2dBm  1,5 t0,31 6,98 t0,33 –4,23 t0,22 
5dBm  1,09 t0,44 2,54 t0,59 –1,42 t0,45 

Tabla 4-20. Porcentaje de variación de la ganancia en lazo abierto, r0 y gm, en función del tiempo de estrés, para 

diferentes potencias de RF de estrés. 

Para poder calcular el producto ganancia ancho de banda (GBW) del amplificador, se tiene 
que calcular la frecuencia de corte (ft) y la ganancia en lazo abierto (ganancia en DC) cuando la 
frecuencia es más pequeña que ft (Figura 4-34). Para ello, en la Figura 4-36a se ha representado 
la frecuencia de corte en función del tiempo de estrés, para las diferentes potencias de estrés RF. 
La frecuencia de corte se ha obtenido a partir de la ganancia de lazo abierto (cuando disminuye 
3dB) obtenida para cada amplificador analizado, cuando los elementos del circuito de pequeña 
señal del transistor se substituyen por los obtenidos para cada condición de estrés RF analizada. 
La frecuencia de corte de los amplificadores a tiempo cero es de 325MHz, aproximadamente, y, 
como se puede observar, su valor decrece potencialmente con el tiempo de estrés. La máxima 
variación de ft es de un 46% después de un tiempo de estrés de 740s a una potencia de RF de 
5dBm. La frecuencia de corte del amplificador de la Figura 4-32 está relacionada con la ganancia 
en lazo abierto, la resistencia Rg y con las capacidades Cgs, Cgd y Cds según la ec. 4-21 [211]. 
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Esta ecuación es válida siempre y cuando la disminución de la ganancia con la frecuencia sea 
aproximadamente unos 20dB década, una vez superada la frecuencia de corte. 
 𝑓𝑡 = 12𝜋(Rg · 𝐶𝑔𝑠 + Rg · 𝐶𝑔𝑑(1 + 𝑔𝑚 · 𝑟0) + r0 · Cds) ec. 4-21 

En la misma Figura 4-36a se ha ajustado la frecuencia de corte a una función potencial con el 
tiempo y las ecuaciones de los ajustes se indican en la Tabla 4-21. 

 

Figura 4-36. Frecuencia de corte en función a) del tiempo de estrés, para diferentes potencias de RF y b) en 

función de la potencia de la señal de RF, para diferentes tiempos de estrés. 

 

Potencia de estrés fcorte (MHz) 
-5dBm 327,5 – 19,52 t0,2 
0dBm 342,9 – 31,44 t0,18 
2dBm 327,2 – 20,69 t0,24 
5dBm 332,2 – 16,88·t0,33 

Tabla 4-21. Dependencia de la frecuencia de corte con el tiempo de estrés (Figura 4-36a), para las diferentes 

potencias de RF. 

En la Figura 4-36b se ha representado la frecuencia de corte en función de la potencia de RF 
(en W), para los diferentes tiempos de estrés. En esta figura se observa una ligera tendencia lineal 
decreciente de la frecuencia de corte en función de la potencia de RF, para tiempos de estrés hasta 
140s. Las pendientes halladas de los ajustes lineales se indican en la Tabla 4-22 y sus valores 
decrecen a medida que aumenta el tiempo de estrés. Para un tiempo de estrés de 740s, se observa 
una tendencia potencial decreciente de la frecuencia de corte en función de la potencia de RF. La 
ecuación del ajuste también se ha indicado en la Tabla 4-22. De la Figura 4-36b se puede concluir 
que, por lo general, el efecto de la potencia es poco significativo en la variación de la frecuencia 
de corte, para tiempos más pequeños de 140s. En cambio, para tiempos de estrés superiores, la 
degradación de la frecuencia de corte se ve un poco más afectada por la potencia de la señal de 
RF, especialmente para una potencia de estrés de 5dBm (3,1mW). 
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Tiempo de estrés (s) fcorte (MHz) (Pin en W) 
0 331 + 1,036·103·Pin 
10 301,4 – 5,168·103·Pin 
40 284,6 – 5,1828·103·Pin 

140 270,2 – 5,437·103·Pin 
740 260 – 82,59·103·Pin1,19 

Tabla 4-22. Dependencia de la frecuencia de corte (en MHz) en función de la potencia de RF (Figura 4-36b), 

para diferentes tiempos de estrés. 

Una vez obtenida la ganancia y la frecuencia de corte en función del tiempo, en las 
Figuras 4– 37a-b se ha representado el producto ganancia ancho de banda y su porcentaje de 
variación, en función del tiempo de estrés, para las diferentes potencias de RF, respectivamente. 
En la Figura 4-37a se puede observar que el GBW de los amplificadores a tiempo cero varía entre 
3,6GHz y 3,77GHz. Para cualquiera de las potencias RF estudiadas, el principal efecto del estrés 
NBTI en la degradación del MOSFET se produce durante los primeros tiempos. Para potencias 
inferiores a 2dBm la degradación del GBW es inferior al 7% para cualquier tiempo de estrés 
(Figura 4-37b). En cambio, para una potencia de 5dBm y tiempos de estrés largos (740s) su 
variación es de un 17%, aproximadamente. En la misma Figura 4-37a, se muestran los ajustes del 
GBW a una función potencial y = a + b·tc donde t es el tiempo de estrés y a, b y c son los 
parámetros del ajuste. Las ecuaciones de los ajustes se muestran en la Tabla 4-24 y se observa 
que para las potencias RF –5dBm, 0dBm y 2dBm los exponentes son inferiores a 0,15. Sin 
embargo, para la potencia de 5dBm este exponente es parecido al obtenido en la ganancia en lazo 
abierto (a baja frecuencia), para las mismas condiciones de estrés (Tabla 4-18). 

 

Figura 4-37. a) Producto ganancia-ancho de banda (GBW) y b) porcentaje de variación, en función del tiempo 

de estrés, para las diferentes potencias de estrés RF. 

 

Potencia de estrés GBW (GHz) 
-5dBm 3,59 – 0,03237·t0,063 

0dBm 3,763 – 0,1438·t0,088 
2dBm 3,661 – 0,1063·t0,15 
5dBm 3,599 – 0,02368·t0,47 

Tabla 4-23. Dependencia del producto ganancia-ancho de banda (en GHz) con el tiempo de estrés, para las 

diferentes potencias RF de estrés. 

En cuanto la variación del GBW en función de la potencia de RF, en la Figura 4-38a se observa 
una tendencia lineal decreciente en función de la potencia de la señal de RF (en W). Las 
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ecuaciones de los ajustes se muestran en la Tabla 4-24. En la Figura 4-38b se observa que el efecto 
la potencia de –5dBm (0,31mW) es poco significativo en la variación del GBW del amplificador 
(inferior al 2% y respecto a su valor medio inicial), para cualquier tiempo de estrés. Sin embargo, 
la variación del GBW empieza a ser un poco más significativa cuando aumenta la potencia de la 
señal de RF de estrés. Para las potencias RF de 0dBm (1mW), 2dBm (1,58mW) y 5dBm 
(3,16mW), y tiempos de estrés hasta 140s, la variación del GBW es aproximadamente del 4% y 
el 6%, respecto al valor inicial. Solo para las potencias RF de 2dBm y 5dBm, y tiempos de estrés 
de 740s, el efecto de estas potencias RF es significativo en el GBW, con una variación máxima 
de un 17%. De este resultado se concluye que el efecto del estrés RF solo es significativo para 
tiempos de estrés suficientemente largos y potencias de estrés grandes. 

 

Figura 4-38. a) Producto ganancia ancho de banda (GBW) en función de la potencia de RF (en W) y b) y su 

porcentaje de variación en función de la potencia de la señal de RF (en dBm), para los diferentes tiempos de 

estrés. 

 

Tiempo de estrés (s) GBW (GHz) (Pin en W) 
0 3,67 – 12,6·Pin 
10 3,616 – 51,17·Pin 
40 3,565 – 56,61·Pin 

140 3,558 – 45,84·Pin 
740 3,662 – 196,8·Pin 

Tabla 4-24. Dependencia del producto ganancia ancho de banda (en GHz) en función de la potencia de la señal 

de RF (en W), para los diferentes tiempos de estrés. 

 

4.6 Resumen del capítulo 

En este capítulo, se ha estudiado el efecto de un estrés NBTI de RF en la degradación de los 
parámetros eléctricos del transistor. Para ello se han estresado diferentes transistores durante 
varios tiempos de estrés y distintas potencias de RF, superpuestas a una tensión DC. El estrés se 
ha interrumpido en determinados tiempos para realizar una caracterización DC y otra en RF. Para 
caracterizar el comportamiento del MOSFET, se ha considerado el circuito equivalente de 
pequeña señal de nivel 1. Para obtener los parámetros de pequeña señal a partir de los parámetros 
[Y] medidos con la caracterización RF, se ha desarrollado una metodología de extracción de 
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parámetros que relaciona los parámetros [Y] y las impedancias del circuito equivalente de 
pequeña señal. Mediante esta metodología se han extraído estos parámetros para las diferentes 
condiciones de estrés. Finalmente, se ha analizado la dependencia de la variación de estos 
parámetros con el tiempo de estrés y la potencia de RF.  

Dependencia de los parámetros eléctricos del transistor con el tiempo estrés: 

El estrés NBTI de RF provoca una disminución de gm y un aumento de r0. Tanto la tensión 
umbral como r0 aumentan potencialmente con el tiempo de estrés, al contrario que gm. Para una 
potencia de RF de inferior a 2dBm, estos parámetros varían con un exponente muy parecido al de 
ΔVth en función del tiempo, cuando se aplica un estrés BTI a una tensión constante. Sin embargo, 
para una potencia RF de 5dBm los exponentes son considerablemente más grandes (el doble o 
superior que los obtenidos a potencias RF más bajas), indicando que el efecto de la potencia es 
significativo en su degradación.  

Las capacidades intrínsecas Cgs, Cgd y Cds decrecen potencialmente con el tiempo de estrés, 
con exponentes bastante parecidos. Por lo general, su variación con el tiempo de estrés es 
pequeña, llegando a una variación máxima de un 17% para la capacidad Cds, en la peor condición 
de estrés estudiada. La disminución de Cgd se puede atribuir a una disminución de la carga de 
inversión del canal cerca de la región del drenador. 

Respecto a la resistencia de puerta, su valor aumenta potencialmente con el tiempo de estrés 
con unos exponentes parecidos a ΔVth. Su variación máxima no supera un 35% de su valor medio 
inicial. La resistencia Rd se ha mantenido constante durante los ajustes. 

Dependencia de los parámetros eléctricos del transistor con la potencia de RF: 

Por lo general, todos los parámetros del modelo de pequeña señal del transistor se ven 
ligeramente afectados por la potencia de la señal de RF, para tiempos de estrés inferiores a 140s. 
Se podría decir que la variación de estos parámetros depende principalmente del tiempo de estrés 
y de la tensión DC aplicada. Sin embargo, para tiempos de estrés largos y potencias 
suficientemente (5dBm en nuestro caso), el efecto de la señal de RF empieza a ser significativo 
en los parámetros Vth, gm y r0. Para estos casos, Vth y r0 aumentan potencialmente con la potencia 
de RF (en W) al contrario que gm. Respecto a las capacidades intrínsecas y a la resistencia de 
puerta Rg, la dependencia con la potencia es despreciable. 

 

Una vez analizado el efecto del tiempo de estrés y de la potencia de RF en los parámetros de 
pequeña señal del transistor, se ha estudiado cómo su variación afecta al producto ganancia ancho 
de banda de un amplificador. Los resultados obtenidos muestran que: 

Dependencia de la ganancia, frecuencia de corte y GBW con el tiempo de estrés: 

La ganancia en lazo abierto aumenta potencialmente con el tiempo de estrés con un exponente 
parecido al obtenido para gm y r0. Su máxima variación es de un 19%, para la peor condición de 
estrés estudiada. En cambio, la frecuencia de corte disminuye potencialmente con el tiempo de 
estrés con unos exponentes parecidos a los de la ganancia en lazo abierto y, por lo tanto, a gm y 
r0. La máxima degradación de la frecuencia de corte es de un 46%, respecto de su valor medio 
inicial, para la peor condición de estrés estudiada. 
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El producto ganancia ancho de banda disminuye un máximo del 15% respecto a su valor medio 
inicial, para la peor condición de estrés estudiada. En cambio, para potencias de estrés inferiores 
a 2dBm, su variación no supera al 7%, independientemente del tiempo de estrés. Se ha observado 
que el GBW disminuye potencialmente con el tiempo de estrés. Para potencias inferiores a 2dBm 
los exponentes son inferiores a 0,15. En cambio, para una potencia de 5dBm el exponente es 
parecido al obtenido a la ganancia AOL para este mismo tiempo de estrés. 

Dependencia de la ganancia, frecuencia de corte y GBW con la potencia de RF: 

De la misma manera que ocurre con los parámetros del modelo de pequeña señal del transistor, 
el efecto de la potencia de la señal de RF en la ganancia, frecuencia de corte y el GBW, es poco 
significativo para tiempos de estrés inferiores 140s. Para estos tiempos, su variación depende 
básicamente del tiempo y a la tensión DC aplicada en el transistor. Para tiempos de estrés largos, 
la ganancia en lazo abierto aumenta potencialmente con la potencia de RF (en W) con un 
exponente un poco más grande que el obtenido en ΔVth, para este mismo tiempo de estrés. En 
cambio, la frecuencia de corte disminuye potencialmente con un exponente parecido al obtenido 
en ΔVth. Finalmente, para tiempos de estrés largos, el GBW decrece linealmente con la potencia 
de RF (en W) con una pendiente considerablemente más grande que la obtenida para tiempos de 
estrés más pequeños (un orden en magnitud más grande). 
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CONCLUSIONES 

La disminución de las dimensiones de los transistores MOSFET que forman los circuitos 
integrados (CI) ha permitido mejorar sus prestaciones. Sin embargo, esta disminución también 
comporta la aparición de diferentes mecanismos de degradación, que modifican las prestaciones 
de los transistores y por tanto el funcionamiento de los circuitos integrados, reduciendo su 
fiabilidad. Para reducir su impacto en el CI, resulta crucial el estudio de los diferentes mecanismos 
de fallo, para evaluar su origen e impacto en el funcionamiento del CI, con la finalidad de 
desarrollar técnicas que reduzcan sus efectos. En este sentido, el trabajo desarrollado en esta tesis 
se ha centrado en la caracterización eléctrica y la extracción de parámetros de los modelos que 
describen diferentes mecanismos de fallo, concretamente del Bias Temperature Instability (BTI) 
y la degradación por Channel Hot Carriers (CHC), que conllevan cambios en la tensión umbral, 
Vth. 

La recuperación de la tensión umbral cuando se deja de polarizar el DUT durante el estrés BTI 
es una limitación a la hora de evaluar correctamente su variación, ΔVth. Con el objetivo de medir 
ΔVth en un tiempo lo más corto posible tras interrumpir el estrés, y de este modo poder estimar la 
degradación real generada en el dispositivo, se ha diseñado e implementado un set-up de medida 
ultrarrápido que permite obtener esta variación en tiempos muy cortos (~20µs). El bloque 
fundamental de este set-up es el circuito Ultra-Fast y es el que ha permitido reducir en tres 
órdenes de magnitud el tiempo que transcurre entre la finalización del estrés y la medida de ΔVth, 
en comparación con el conseguido con las técnicas de caracterización convencionales del BTI 
(~100ms). En combinación con el set-up anterior, también se ha desarrollado una metodología de 
extracción de parámetros del modelo Probabilistic Defect Occupancy (PDO), con el fin de 
extrapolar ΔVth a otros tiempos fuera del rango de la medida experimental y con la que se puede 
obtener información de los defectos que contribuyen al ΔVth en un estrés BTI. Mediante el set-up 
de medida Ultra-Fast y la metodología desarrollada, se ha estudiado el impacto de estreses NBTI 
en MOSFETs fabricados con diferentes procesos de annealing pulsado de corta duración 
(Milisecond Annealing, MSA) a distintas temperaturas y se ha interpretado en el contexto del 
modelo PDO. De los resultados obtenidos, se ha concluido que: 
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 La variación de la tensión umbral disminuye a medida que aumenta la temperatura utilizada 
durante el proceso de annealing.  

 El número de defectos, N, que pueden contribuir a ΔVth disminuye a medida que la 
temperatura a la que se realizó el annealing aumenta.  

 ΔVth aumenta potencialmente con la tensión de estrés aplicada a la puerta, ya que el número 
de defectos cargados aumenta con dicha tensión, para un mismo tiempo de estrés. Esto se 
debe a que los tiempos de captura de los defectos disminuyen con el aumento de la tensión 
de estrés y, en consecuencia, se pueden cargar más defectos para un mismo tiempo de estrés. 

En un circuito integrado, las tensiones aplicadas simultáneamente en los terminales de puerta 
y drenador de un transistor pueden inducir la degradación por portadores calientes (CHC). Los 
efectos que produce el CHC son parecidos a los que produce el BTI (un incremento de tensión 
umbral, ΔVth) por lo que este trabajo se ha tratado de manera unificada los dos mecanismos de 
degradación en el contexto del modelo PDO. Para ello se ha considerado la tension de drenador 
como otra magnitud de estrés. En este sentido se ha hecho un estudio experimental de la 
degradación de Vth para diferentes temperaturas y tensiones de puerta y drenador, con el fin de 
estudiar cómo dependen los parámetros del modelo PDO de las condiciones de estrés. Para el 
caso de aplicar una tensión de drenador durante el estrés, se ha estudiado como los parámetros 
del modelo PDO dependen de la longitud de canal del transistor. La metodología anterior ha sido 
aplicada a las medidas bajo diferentes condiciones de estrés, permitiendo obtener la distribución 
de defectos y los parámetros del modelo para estudiar su dependencia con dichas condiciones. 
Los resultados obtenidos de este estudio muestran que: 
 ΔVth aumenta con la temperatura, así como el ritmo de la recuperación de la tensión umbral, 

concluyéndose que la temperatura acelera los procesos de carga y de descarga de los defectos. 
Como consecuencia, la distribución de defectos se desplaza hacia tiempos de emisión (τe) y 
de captura (τc) más pequeños y provoca una mayor dispersión de τe y τc. 

 El aumento de la tensión puerta provoca un aumento de ΔVth. De estos resultados se concluye 
que la tensión de puerta acelera y ralentiza los procesos de carga y de descarga de los defectos, 
respectivamente, lo que provoca que la distribución de defectos se desplace hacia tiempos de 
captura más pequeños y tiempos de emisión más grandes. El aumento de la tensión de estrés 
también provoca una mayor y una menor dispersión de τe y τc, respectivamente. 

 El aumento de la tensión de drenador hace disminuir tanto ΔVth como la velocidad de 
recuperación de la tensión umbral, en comparación con los valores obtenidos en la condición 
de estrés BTI. Por lo tanto, se concluye que la tensión de drenador hace disminuir los procesos 
de carga y de descarga de los defectos, lo que se traduce en un desplazamiento de la 
distribución hacia tiempos de emisión y de captura más grandes. ΔVth inicialmente disminuye 
con la tensión de drenador y posteriormente presenta un comportamiento casi constante. De 
este resultado se ha interpretado que la degradación total generada en el dispositivo está 
dividida en dos componentes, una BTI y CHC, lo que permite concluir que el aumento de la 
tensión de drenador provoca que la relevancia de la componente recuperable del BTI 
disminuya y la contribución de la parte permanente tome cada vez más importancia. 

 La parte permanente, Pp, de ΔVth debe ser considerada durante la modelización cuando se 
considera una tensión de drenador. Para un estrés BTI se ha obtenido que Pp aumenta con la 
temperatura siguiendo la ley de Arrhenius y con la tensión de estrés puerta, Pp aumenta 
exponencialmente. En cambio, cuando se aplica una tensión de drenador, la parte permanente 
disminuye inicialmente con ésta para después mantenerse constante. Análogamente al ΔVth 
recuperable obtenido en las medidas de CHC, de este comportamiento se ha interpretado a 
que la degradación total del dispositivo está formada por dos componentes, una BTI y otra 
CHC.  
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Con el fin de extender la caracterización BTI a otras condiciones de estrés, se ha estudiado el 
efecto que producen estreses NBTI de radiofrecuencia (RF). En concreto se ha estudiado la 
degradación de los parámetros eléctricos de pequeña señal del transistor, en función del tiempo 
de estrés y la potencia de la señal RF superpuesta a una tensión DC. Se ha implementado el set-

up de medida necesario y se han corregido los errores sistemáticos asociados a la medida de 
parámetros [S]. Para describir el comportamiento del MOSFET, se ha considerado el circuito 
equivalente de pequeña señal de nivel 1 del transistor, que permite relacionar las impedancias de 
este circuito con los parámetros [S] medidos. Mediante la metodología desarrollada, se han 
extraído los parámetros del circuito de pequeña señal para las diferentes condiciones de estrés. 
Los resultados obtenidos muestran que: 
 ΔVth y r0 aumentan con el tiempo de estrés, y gm disminuye. Sus dependencias con el tiempo 

de estrés muestran un comportamiento potencial. Para tiempos de estrés cortos y potencias 
bajas de la señal RF, los exponentes son parecidos a los obtenidos en ΔVth en la literatura, 
cuando se aplica un estrés DC. Sin embargo, para potencias de estrés altas, los exponentes 
obtenidos son más grandes.  

 El principal efecto de la potencia de la señal RF en la variación de los parámetros de pequeña 
señal se produce para tiempos de estrés suficientemente largos. Para tiempos de estrés cortos 
y potencias bajas de la señal RF, se podría decir que la variación de estos parámetros depende 
principalmente del tiempo de estrés, y de la tensión DC aplicada. 

 Las capacidades intrínsecas Cgs, Cgd y Cds, y la resistencia extrínseca de puerta, decrecen y 
aumenta con una dependencia potencial con el tiempo de estrés, respectivamente, con 
exponentes bastante parecidos a los obtenidos en ΔVth en la literatura cuando se aplica un 
estrés DC. Por lo general, la variación de las capacidades con el tiempo de estrés es pequeña. 

 El efecto de la potencia de RF en las capacidades Cds, Cgs y Cgd, y la resistencia Rg, es poco 
significativo y su variación es debida básicamente al tiempo de estrés y a la tensión DC. 

Una vez analizado el efecto del tiempo de estrés y la potencia de la señal RF en los parámetros 
de pequeña señal del transistor, se ha estudiado cómo la degradación de estos parámetros afecta 
al producto ganancia ancho de banda de un amplificador simple. Los resultados obtenidos 
muestran que: 
 La ganancia en lazo abierto aumenta potencialmente con el tiempo de estrés. En cambio, la 

frecuencia de corte y el GBW decrecen con el tiempo de estrés, con una dependencia 
potencial. 

 Solo para los tiempos de estrés suficientemente grandes y potencias suficientemente elevadas 
de la señal RF, el efecto del estrés RF es significativo en la variación de la ganancia y la 
frecuencia de corte. Los resultados sugieren que, para tiempos de estrés más pequeños, el 
efecto de la potencia es poco significativo y su variación es debida básicamente al tiempo de 
estrés y a la tensión DC. 
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