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1. Einleitung

In der vorliegenden Arbeit wird die Entwicklung integrierter THz-Sensoren auf der Basis an-
tennengekoppelter Bolometer behandelt. Da die Anforderungen einzelner THz-Anwendung-
en unterschiedlich gewichtet sind, gliedert sich die Arbeit in zwei Themenbereiche.

Im ersten Teil steht die Entwicklung quasioptischer Detektormodule im Mittelpunkt, an-
hand derer eine zeitlich hoch aufgeloste Untersuchung transienter THz-Signale ermoglicht
werden soll. Im einzelnen geht es dabei um die Detektion ultrakurzer Synchrotronstrah-
lungsimpulse sowie um die Charakterisierung des Emissionsverhaltens eines THz-Quanten-
kaskadenlasers (engl. Quantum Cascade Laser - QCL): Durch den Einsatz von Synchro-
tronquellen konnten in jiingerer Zeit bemerkenswerte Fortschritte bei der Erzeugung von
THz-Strahlung erzielt werden. Seit der Inbetriebnahme von Elektronenspeicherringen wie
ANKA (ANgstromquelle KArlsruhe) in Karlsruhe im Jahr 2003 [1] oder MLS (Metrology
Light Source) in Berlin (2008) [2] sind die technischen Mittel fiir eine zuverlédssige Erzeu-
gung kohdrenter Synchrotronstrahlung (engl. Coherent Synchrotron Radiation - CSR) im
THz-Frequenzbereich verfiigbar. Dadurch werden einer Vielzahl von Anwendungen in den
Bereichen Spektroskopie und Materialforschung sowie in der Medizintechnik neue Mog-
lichkeiten eroffnet.

Die Synchrotronstrahlung in solchen Speicherringsystemen entsteht durch die Ablenkung
von Elektronenpaketen (engl. Bunches) und stellt sich in einem weiten Frequenzbereich von
weniger als 100 GHz bis hin zu mehreren THz ein. Die THz-Signale zeichnen sich neben
der enorm hohen Emissionsbandbreite vor allem durch ihre hohe Brillanz aus. Bedingt durch
die beschleunigte Bewegung der Elektronenpakete auf einer Kreisbahn breitet sich Synchro-
tronstrahlung, in Bezug auf eine fixe Beobachterposition, in Form ultrakurzer Impulse aus.
Die Dauer solcher Strahlungsimpulse liegt im Bereich weniger Pikosekunden, wobei die
einzelnen Impulse sehr hohe Energiepegel von mehr als 10 nJ erreichen konnen [3].

Um das volle Leistungspotential der Synchrotrontechnik ausschopfen zu konnen, wer-
den THz-Sensoren benétigt, die in der Lage sind, die ultrakurzen Impulse aufzulosen. Ein
Sensortyp mit vielversprechenden Eigenschaften ist das Heif3e-Elektronen-Bolometer (engl.
Hot-Electron Bolometer - HEB) aus der Gruppe der supraleitenden Detektoren. Neben den
allgemeinen Vorteilen supraleitender Detektoren wie einer hohen Empfindlichkeit sowie
eines niedrigen Rauschpegels verfiigen HEBs aufgrund der schnell ablaufenden intrinsi-

schen Energietransferprozesse iiber extrem kurze Detektionszeitkonstanten. Herausragende
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Ergebnisse im optischen Wellenldngenbereich konnten im Besonderen durch den Einsatz
von Yttrium-Barium-Kupferoxid (Y Bay;CuzO7_y, kurz: YBCO) erzielt werden [4]. YBCO
gehort zu den Kupraten, welche die wichtigste Gruppe der Hochtemperatursupraleiter bil-
den, und zeichnet sich durch eine extrem kurze Elektron-Phonon-Wechselwirkungszeit von
1-2 ps aus [5, 6]. Die Grundlagen zur Funktionsweise bolometrischer Detektoren sowie eine
Erlduterung des HeiBe-Elektronen-Effekts werden in Kapitel 2 dargestellt.

Um die besonderen Materialeigenschaften eines Heif3e-Elektronen-Bolometers im THz-
Frequenzbereich optimal nutzen zu konnen, sollen in dieser Arbeit spezielle Breitbandan-
tennen entwickelt werden, durch deren Einsatz die effiziente Ankopplung an das sich im
Freiraum ausbreitende THz-Signal gewéhrleistet ist. Dazu erfolgt einfiihrend in Kapitel 3
ein Abriss tiber die GauBlsche Quasioptik und die Antennentheorie, welche durch eine Be-
schreibung der Methoden zum Entwurf linsengekoppelter Breitbandantennen in Kapitel 4
vertieft wird. Die Entwicklung kompletter Detektormodule, welche fiir den Einsatz am Elek-
tronensynchrotron ANKA optimiert werden, wird in Kapitel 5 beschrieben und diskutiert.

Neben der Strahlungseinkopplung ist vor allem die breitbandige Signalauslese von grof3er
Wichtigkeit, da durch diese unmittelbar die erreichbare Zeitauflosung bestimmt wird. Hier-
zu ist es notwendig, das Detektorelement inklusive Antenne in eine Mikrowellenumgebung
einzubetten, iiber welche das Detektorsignal moglichst verzerrungsarm einer extern ange-
schlossenen Messelektronik zugefiihrt wird. Dabei sollen die Strukturen derart entworfen
werden, dass mittels der am IMS verfiigbaren technologischen Prozesse zur Abscheidung
und Strukturierung von Diinnschichten die Integration von Bolometer, Antenne und Ausle-
seleitung auf einem einzelnen Detektorchip moglich ist. Dieser Teil wird ebenfalls in Ka-
pitel 5 behandelt, welches durch die Diskussion der experimentell erzielten Messergebnisse

vervollstandigt wird.

Neben dem Aufbau der Synchrotronbeschleuniger auf dem Forschungsgebiet der Grof3-
gerite konnten Kohler er al. im Jahr 2002 einen Durchbruch mit der Entwicklung des THz-
Quantenkaskadenlasers erzielen [7]. Dabei handelt es sich um eine leistungsstarke, kom-
pakte Festkorperquelle, durch welche ebenfalls kohidrente THz-Strahlung erzeugt wird. Bei
konventionellen Halbleiterlasern ist die Strahlungsfrequenz durch die Bandliicke des ver-
wendeten Halbleiters festgelegt. Diese liegt bei den bekannten Materialien in einem Bereich
von etwa Ey; = 0,1 —4 eV. Daher werden Halbleiterlaser hauptsichlich fiir den optischen
sowie infraroten (IR) Wellenldngenbereich eingesetzt. Beim Quantenkaskadenlaser dage-
gen werden durch Intersubband-Ubergange von Elektronen innerhalb des Leitungsbands
eines Halbleiterlasers Photonen mit einer Energie unterhalb der Bandliicke des Halbleiters
emittiert. Durch die Weiterentwicklungen wihrend der letzten 10 Jahre lédsst sich mittlerwei-

le eine Vielzahl verschiedener Emissionslinien im Frequenzbereich von f = 1,2 -5 THz
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realisieren [8, 9, 10]. Die mittels THz-QCLs erzeugten Signale verfiigen iiber eine hohe
Ausgangsleistung (mehr als 250 mW im gepulsten Betrieb [11]) sowie eine schmale Linien-
breite (<30 kHz [12]). Im Gegensatz zu den ebenfalls verfiigbaren IR-QCLs konnen THz-
QCLs ausschlieBlich bei kryogenen Temperaturen betrieben werden (7 < 200 K [13]), um
den Quantenkaskadeneffekt nutzbar zu machen. Durch die hohe elektrische Verlustleistung
von einigen Watt und der damit verbundenen Erwidrmung gestaltet sich der Dauerstrichbe-
trieb (engl. Continuous Wave - CW) eines THz-QCLs derzeit als grofle Herausforderung,
weshalb diese Strahlungsquellen typischerweise durch kurze Impulse mit einer Dauer im
Sub-us-Bereich angeregt werden.

Dabei treten innerhalb der Impulsdauer geringfiigige Schwankungen des Laserstroms auf,
welche auf Stehwellen zwischen dem QCL und der Treiberelektronik zuriickzufiihren sind.
Diese Schwankungen treten auf einer Nanosekundenzeitskala auf und besitzen einen signi-
fikanten Einfluss auf die emittierte Strahlungsleistung. Um das dynamische Zusammenspiel
zwischen dem Anregungsstrom und der emittierten Strahlungsleistung eines THz-QCLs zu
verstehen, ist eine Zeitbereichsanalyse erforderlich. Zu diesem Zweck soll ebenfalls ein qua-
sioptisches Detektormodul entwickelt werden, wobei zur Herstellung des Detektorelements
eine Niobnitrid-Diinnschichttechnologie eingesetzt werden soll. Niobnitrid (NbN) besitzt
eine charakteristische intrinsische Detektorantwortzeit von 7 ~ 30 ps [14, 15]. Daher ldsst
sich zwar die ultimative Zeitauflosung von YBCO nicht erreichen, allerdings verfiigen NbN-
basierte Sensoren iiber eine hohere Detektionsempfindlichkeit sowie geringere Rauschan-
teile aufgrund einer niedrigeren Arbeitstemperatur. Die Funktionsweise und der Aufbau des
untersuchten THz-QCLs sowie die Vorstellung des speziell entwickelten Detektormoduls
werden in Kapitel 6 zusammen mit einer Diskussion der Strahlungsmessungen bei 3,1 THz
behandelt.

Der zweite Teil der Arbeit widmet sich der Entwicklung ultrabreitbandiger Planaran-
tennen zur Verwendung mit Raumtemperaturbolometern. Gekiihlte supraleitende Sensoren
werden vor allem in Anwendungsbereichen eingesetzt, bei denen besondere Leistungsmerk-
male gefordert sind wie z.B. eine minimale Rauschtemperatur oder, wie bereits angespro-
chen, eine hohe Zeitauflosung. Zusitzlich existiert aber der Wunsch nach kostengiinstigen,
integrierbaren Detektoren fiir die Entwicklung von Multipixelarrays. Im Bereich der Bildge-
bung soll dadurch der Aufbau kompakter, hoch auflosender Endgerite ermoglicht werden,
dhnlich den CCD-Kameras im optischen Bereich.

Durch den Verzicht auf komplexe und teure Kiihlsysteme sowie die gute Integrierbar-
keit und den geringen Platzbedarf sind antennengekoppelte Raumtemperaturbolometer ei-
ne interessante Alternative zu Detektoren, welche auf Schottkydioden [16] oder MOSFET-
Technologien [17] basieren. Amorph aufgewachsenes YBCO (a-YBCO) beispielsweise bie-
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tet mit 3-4 %/K sogar einen hoheren Temperaturkoeffizienten des elektrischen Widerstands
(engl. Temperature Coefficient of Resistance - TCR) als das im IR-Bereich etablierte Va-
nadiumoxid (VOy) und erlaubt zudem die Integration in bestehende CMOS-Prozesse [18].
Allerdings stellen sich bei der Verwendung standardisierter Planarantennen hohe Reflexi-
onsverluste ein, welche auf eine massive Fehlanpassung der extrem hohen Detektorimpe-
danz (Zp = 1 — 10 kQ) an die Antennenimpedanz (Za < 100 Q) zuriickzufiihren ist. Aus
diesem Grund ist der Entwurf neuartiger Breitbandantennen erforderlich, welche eine ho-
he Eingangsimpedanz (Z, > 1 kQ) besitzen und somit eine effiziente Ankopplung an den
Detektor erlauben. Diese Antennen sowie eine Untersuchung ihrer elektromagnetischen Ei-
genschaften werden in Kapitel 7 erortert.

In Kapitel 8 erfolgt ergdnzend zu den hochohmigen Detektoren aus a-YBCO erstma-
lig die Untersuchung von PriBa;Cuz;O7_4x (PBCO) zur Herstellung bolometrischer THz-
Detektoren. Vor allem durch die Verwendung als Pufferschicht bei supraleitenden YBCO-
Detektoren bekannt, besitzt PBCO mit einem relativ hohen Widerstandstemperaturkoeffizi-
enten (TCR = 1 —2 %/K) sowie einem geringen spezifischen Widerstand (p ~ 2000 pQcm)
zwei Eigenschaften, die eine hohe Detektionsempfindlichkeit sowie eine effiziente Ankopp-

lung an konventionelle Antennenstrukturen versprechen.



2. Funktionsweise und KenngroBen bolometrischer
Detektoren

In diesem Kapitel wird das Prinzip der bolometrischen Detektion erldutert und die wich-
tigsten Kenngrofen zur Charakterisierung eines Bolometers vorgestellt. Es wird erklirt,
warum beim Ubergang vom kurzwelligen optischen und Infrarotbereich zum lingerwelli-
gen THz-Bereich der Einsatz von Antennenstrukturen notwendig wird. Neben einer Vor-
stellung der grundlegenden Eigenschaften supraleitender Materialien wird im speziellen der
HeiBe-Elektronen-Effekt behandelt, aufgrund dessen eine hohe zeitliche Auflosung iiber-
haupt ermoglicht wird. Das Kapitel schliet mit einer Betrachtung der unterschiedlichen
Rauscheinfliisse, welche mafigeblich fiir die Festlegung der Nachweisgrenze eines Bolome-

ters verantwortlich sind.

2.1. Aufbau und Funktion eines Bolometers

Ein Bolometer ist ein Sensor zur Detektion elektromagnetischer Strahlung. Der Detektions-
mechanismus eines Bolometers beruht auf der Erwirmung eines Strahlungsabsorbers durch
die Aufnahme von Strahlungsenergie. Die Erwarmung wird mit Hilfe eines Thermometers in
Form eines temperaturabhiingigen Widerstands Ryoj (7o) messtechnisch erfasst. Die Tem-
peraturabhingigkeit des Thermometers wird dabei durch den Temperaturkoeffizienten des

elektrischen Widerstands o bzw. TCR beschrieben. Die mathematische Definition lautet:

a=TCR=

1 dRuoi(Tiol) [ 1} Q.1

Rool(Too1)  dThol K
Der prinzipielle Aufbau eines Bolometers ist in Abbildung 2.1 dargestellt. Das Bolometer
besteht aus einem Absorber, der die Temperatur Ty, und die Wiarmekapazitit C besitzt. Die
Wirmekapazitit ist ein Mal dafiir, wie viel Wéarmeenergie bei einer bestimmten Tempera-
turinderung im Detektor gespeichert werden kann. Sie hingt von der materialabhidngigen
spezifischen Wirmekapazitit ¢ sowie dem Volumen V' des Detektors ab und berechnet sich

zu

C=csV [J] . (2.2)
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Strahlungsleistung P,

Absorber
Temperatur 7, ]‘\ Thermometer
Warmekapazitit C Widerstand R,

Thermische
Kopplung G

Wiirmebad
Temperatur 7,

Abbildung 2.1.: Schematischer Aufbau eines Bolometers.

Der Absorber ist iiber einen thermischen Kontakt mit dem Wiarmeleitwert G an ein War-
mebad der Temperatur 7y gekoppelt. Wird das Bolometer mit elektromagnetischen Wellen
bestrahlt, so bewirkt die absorbierte Leistung P,ps = 1 Praq €inen Temperaturanstieg des Ab-
sorbers (Tho1 > Tp). Dabei bezeichnet i die Effizienz, mit welcher die Strahlungsleistung
Pr4q absorbiert wird. Beim Abschalten der Strahlung relaxiert das Bolometer, indem die in
der Wiarmekapazitit gespeicherte Energie an das Warmebad abgefiihrt wird, bis sich der
Ausgangszustand wieder eingestellt hat. Die Zeitkonstante, welche charakteristisch fiir die-

sen Vorgang ist, berechnet sich nach [19] zu

s]. (2.3)

Handelt es sich bei dem Absorber und dem Thermometer um separate Strukturen, so wird
in der Fachsprache der Begriff Composite Bolometer verwendet. Umgekehrt gibt es Mate-
rialien, die die Funktion des Absorbers und des Thermometers in sich vereinen und daher

als integrierte Bolometer bezeichnet werden.

Das dynamische Verhalten eines Bolometers lidsst sich mathematisch anhand der Leis-

tungsbilanzgleichung [20] beschreiben:

Cd(Tbol - TO)

dt :P+*Pf:PabsﬂLPel*G(Tbol*TO) (24)
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Die zu einem bestimmten Zeitpunkt umgesetzte Leistung ergibt sich aus der Differenz der
zugefiihrten Leistung Py und der abgefiihrten Leistung P_. Die zugefiihrte Leistung setzt
sich aus der absorbierten Strahlungsleistung Py,s sowie der elektrischen Leistung P, wel-
che durch den zur Arbeitspunkteinstellung des Detektors eingespeisten Konstantstrom 1,
(engl. Bias Current) verursacht wird, zusammen. Die an das Wirmebad abgefiihrte Leistung
hingt vom Wirmeleitwert und dem Temperaturunterschied zwischen Absorber und Bad ab.
Durch das Anlegen des Konstantstroms zur messtechnischen Erfassung des Thermometer-
widerstands wird der Zustand des Bolometer beeinflusst: Aufgrund der erzeugten elektri-
schen Verlustwidrme dndert das Thermometer seinen Widerstand. Dies wirkt sich wiederum
unmittelbar auf die Verlustleistung selbst aus, wodurch sich die Temperatur wiederum &4n-
dert usw. Dieser Riickkopplungseffekt wird als Electro-Thermal Feedback bezeichnet. Als
Folge dieses Effekts ergeben sich Effektivwerte fiir den thermischen Leitwert sowie fiir die
Zeitkonstante, welche sich von den Werten ohne angelegten Strom unterscheiden. Abhéngig

von den elektrischen Parametern lauten die Effektivwerte [19]:

\
Gefr = G — g Rypo1 {K} (2.5)

bzw.

Teft = C/Gey [3] (2.6)

Die Arbeitspunkteinstellungen sind vorsichtig zu wihlen, um einen stabilen Betriebszustand
des Bolometers zu erreichen. Bei Werten, die zu einem extrem kleinen effektiven thermi-
schen Leitwert G fithren, besteht die Gefahr, dass die Verlustwéarme nicht hinreichend
schnell an das Wirmebad abtransportiert wird und der Detektor durch Uberhitzung zerstort
wird. Als Richtwert zur Einstellung eines stabilen Betriebszustandes dient der Instabilitéts-
koeffizient a (engl. Electro-Thermal Instability Coefficient) [19]. Dieser berechnet sich zu

a= al2Ryo/G. 2.7

Damit ldsst sich der effektive thermische Leitwert folgendermallen ausdriicken:

Gefr = (1 —a)G (2.3)

Fiir einen stabilen Betrieb wird ein Richtwert von a < 0,3 empfohlen [19].
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Ein Mal} zur Beschreibung der Leistungsfahigkeit eines Bolometers ist die elektrische
Empfindlichkeit Se;. Die Empfindlichkeit gibt an, mit welcher Signalspannung AU der De-
tektor auf eine Anderung der absorbierten Leistung APy, reagiert. Nach [19] lisst sich die

elektrische Empfindlichkeit in der Lorentzschen Form angeben:

Sa(@) = =
¢ ( ) APyps Gein/ 1+ ((D”L'eff)z

AU Al Ry \%
2.9
M 29

Dabei beschreibt @ die Frequenz, mit welcher das Nutzsignal moduliert wird. Fiir klei-
ne Modulationsfrequenzen (@7 << 1) nimmt die Empfindlichkeit einen konstanten Wert
Sel = 0UIyRpo1/ Gefr an. Fiir groBe Frequenzen (@T.q >> 1) zeigt sich eine Abhingigkeit von
der Frequenz in der Form Se; = atfyRpo1/ @C. Neben den Materialeigenschaften (TCR, cs)
sowie den elektrischen Parametern (1, Ryo)) ist die Wahl der Geometrie von entscheidender
Bedeutung fiir die Entwicklung empfindlicher Detektoren: Eine Reduzierung des Detektor-
volumens fiihrt gemifl Gleichung (2.2) zu einer verringerten Wirmekapazitit. Das bedeutet,
dass bereits geringe Energiemengen zu einer grolen Temperatur- und somit Widerstandsén-
derung des Detektors fithren [21], wodurch die Empfindlichkeit des Detektors maf3geblich
beeinflusst wird. Zudem ergibt sich nach Gleichung (2.3) eine schnellere Antwortzeit des
Detektors. Weiterhin gilt, dass der thermische Leitwert G von der Querschnittsfliche A ab-
hingt, mit welcher der Detektor an das Wirmebad kontaktiert ist. Fiir den Fall planarer
Strukturen auf einem Substrat, wie sie in dieser Arbeit betrachtet werden, gilt eine direkte
Proportionalitit G o< A [22]. Dementsprechend fiihrt eine reduzierte Detektorfliche zu ei-
ner schwicheren thermischen Kopplung zum Substrat und somit gema8 Gleichung (2.9) zu
einer verbesserten Detektorempfindlichkeit. Um einer damit einhergehenden Erhéhung der
Antwortzeit des Detektors entgegenzuwirken, lésst sich durch die Herstellung sehr diinner
Schichten eine weitere Verringerung der Wirmekapazitit erreichen.

Eine alternative Formulierung der Detektorempfindlichkeit wurde von Jones anhand der
elektrischen Parameter eines Bolometers entwickelt [23]. Die mathematische Definition lau-
tet

Se(®) = (2.10)

(Zbol (@) — Rool) {\Z]} 7

21, Rpol w

wobei Zyo) = dUpo1/dlbo) der frequenzabhingige differentielle Widerstand des Detektors im
Arbeitspunkt ist. Anhand der Jones-Formel ist es moglich, die Empfindlichkeit eines Detek-
tors direkt aus dessen Strom-Spannungs-Kennlinie zu berechnen, ohne dass der Temperatur-

koeffizient des elektrischen Widerstands oder der thermische Leitwert bekannt sein miissen.
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Beide Formeln sind lediglich unterschiedliche Darstellungen derselben Detektoreigenschaf-
ten und fithren deshalb zu identischen Empfindlichkeitswerten.

Besonders hinsichtlich der Charakterisierung kompletter Sensorsysteme wird auch hiufig
die optische Empfindlichkeit S, als Kenngroie verwendet. Bei der optischen Empfind-
lichkeit dient nicht die absorbierte Leistung Py als Referenzgrofe, sondern die einfallende
Strahlungsleistung P.,q. Wie bereits erwdhnt wurde, sind die absorbierte Leistung und die
Strahlungsleistung iiber die Koppeleffizienz 1) miteinander verkniipft [19]. Somit ergibt sich
die optische Empfindlichkeit zu

AU AU

\'%
S = > =nSa |—]. 2.11
opt APrad nAPabs NSel [W:| ( )

Die Koppeleffizienz kann maximal den Wert 1 annehmen, weshalb die optische Empfind-

lichkeit maximal so grof} wie die elektrische Empfindlichkeit sein kann.

Im nahen (NIR) und im mittleren Infrarotbereich (MIR) werden Absorberstrukturen ver-
wendet, welche aus freistehenden Membranen bestehen [24, 25, 26, 27, 28]. Die Membrane
besitzen laterale Abmessungen von bis zu 100 x 100 um? bei einer Dicke von wenigen Mi-
krometern. Strahlung wird direkt in der Membran absorbiert und in Wiarme umgewandelt.
Dadurch, dass die Wellenldnge der einfallenden Strahlung kleiner als die Detektorabmes-
sungen sind, ldsst sich eine starke Wechselwirkung zwischen der elektromagnetischen Wel-
le und der Membran erzielen, was Voraussetzung fiir eine effiziente Strahlungsabsorption
ist. Dariiber hinaus kommen bei der Herstellung der Membrane halbleitende Materialien
zum Einsatz, deren Bandliicke geringer als die Photonenenergie optischer sowie infraroter
Strahlung ist und somit eine direkte Absorption tiberhaupt ermoglicht wird. Die fiir den In-
frarotbereich eingesetzten Absorberstrukturen besitzen aufgrund der langjihrigen Entwick-
lungsgeschichte eine hohe technologische Reife und finden auch in kommerziell verfiig-
baren Wirmebildkameras Verwendung [29]. Beim Ubergang zum fernen Infrarotbereich
(FIR) bzw. zum THz-Frequenzbereich iibersteigt jedoch die Wellenldnge der Strahlung die
Abmessungen der Absorberstrukturen. Die Folge ist eine geringe elektromagnetische Wech-
selwirkung und somit eine schwache Strahlungsabsorption.

Ein vielversprechender Ansatz zur Strahlungseinkopplung im THz-Frequenzbereich stellt
die Verwendung integrierter Antennenstrukturen dar [22, 30, 31]. Eine Antenne besitzt eine
Strukturgrofie im Bereich der Wellenlédnge oder dariiber hinaus. Sie besitzt die Eigenschaft,
Strahlung effizient zu absorbieren und verlustarm dem Detektor in Form eines hochfrequen-
ten Stroms zuzufiihren [32]. Da dem eigentlichen Detektor nicht die Aufgabe der Strah-

lungsaufnahme zukommt, kann dessen Geometrie hinsichtlich der gewiinschten Detektions-
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Abbildung 2.2.: (a) Schematischer Widerstandsverlauf eines Supraleiters abhingig von der Tempera-
tur. (b) Idealisierte Strom-Spannungs-Kennlinie eines Supraleiters fiir 7 << T;.. Bei
Temperaturen nahe der kritischen Temperatur verschwindet die Hysterese.

eigenschaften wie einer hohen Empfindlichkeit oder einer kurzen Antwortzeit optimiert wer-
den, ohne Einbuflen hinsichtlich der Absorptionseffizienz hinnehmen zu miissen. Dabei las-
sen sich je nach gewihltem Antennentyp extrem hohe Empfangsbandbreiten realisieren. Da
sich besonders planare Antennen zudem hervorragend in technologische Prozesse integrie-
ren lassen, bieten solche Strukturen weitere Vorteile wie eine hohe mechanische Stabilitiit,
eine hohe Reproduzierbarkeit sowie die Moglichkeit zur Herstellung von Multipixelarrays.
Dies ist besonders vor dem Hintergrund interessant, dass bildgebende Systeme eine immer

wichtigere Rolle einnehmen.

2.2. Eigenschaften supraleitender HeiBe-Elektronen-Bolometer
2.2.1. Grundlagen der Supraleitung

Supraleiter sind Materialien, deren elektrischer Widerstand R beim Unterschreiten einer kri-
tischen Temperatur 7; sprungartig auf Null abfillt. Der R-T -Verlauf eines Supraleiters ist in
Abbildung 2.2a schematisch dargestellt. Die Ursache fiir den Verlust des elektrischen Wider-
stands liegt in der Existenz sogenannter Cooper-Paare, zu denen sich jeweils zwei Elektro-
nen mit entgegengesetztem Spin bei tiefen Temperaturen zusammenschliefen [33]. Cooper-
Paare besitzen die Eigenschaft, elektrischen Strom verlustfrei zu transportieren. In diesem
Zustand (s. Abbildung 2.2a-I) ist bei einem angelegten Konstantstrom kein Spannungsabfall
iiber dem Supraleiter zu messen. Steigt die Temperatur iiber den Wert der kritischen Tem-
peratur, brechen Cooper-Paare auf und es entstehen Quasiteilchen. Dabei handelt es sich al-
so um thermisch angeregte Elektronen. Im supraleitenden Ubergang (s. Abbildung 2.2a-1T)
wird der Strom sowohl von den supraleitenden Cooper-Paaren als auch von den normallei-

tenden Quasiteilchen getragen und ist folglich widerstandsbehaftet. Der Stromtransport in
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diesem Zustand wird durch das von Gorter und Casimir vorgestellte Zweifliissigkeitsmodell
beschrieben [34]. Wird die Temperatur letztendlich so weit erhoht, dass keine Cooper-Paare
mehr vorhanden sind, geht der Widerstandsverlauf in den ohmschen Bereich {iber (s. Abbil-
dung 2.2a-III). Diese Stelle ist durch den Normalleitungswiderstand R, gekennzeichnet.

Es ist zu beachten, dass die Cooper-Paare im supraleitenden Zustand keinen beliebig ho-
hen Strom transportieren konnen. Oberhalb des kritischen Stroms /; bricht die Supraleitung
zusammen und es stellt sich ein messbarer Widerstand ein. Die Strom-Spannungs-Kennlinie
eines Supraleiters zeigt ein deutlich nichtlineares Verhalten, wie in Abbildung 2.2b veran-
schaulicht ist. Wird der Strom von Null an sukzessive erhoht, so ist kein Spannungsabfall
messbar, solange der Stromfluss unterhalb des kritischen Werts bleibt. Bei I = I. springt
der Supraleiter in den normalleitenden ohmschen Bereich. Wird der Strom im normallei-
tenden Zustand wieder reduziert, so ist ein Riicksprung in den supraleitenden Zustand bei
einem Wert festzustellen, der geringer als der kritische Strom ist. Die Ursache liegt darin,
dass die elektrisch erzeugte Verlustleistung Wirme erzeugt und der Supraleiter oberhalb
seiner kritischen Temperatur betrieben wird. Erst wenn mit abnehmendem Strom die Ver-
lustleistung hinreichend gering wird, stellt sich der supraleitende Zustand wieder ein. Da die
Strom-Spannungs-Kennlinie aufgrund dieses Verhaltens eine Hysterese aufweist, wird der
Riicksprungstrom auch als Hysteresestrom I, bezeichnet. Die Strom-Spannungs-Kennlinie
eines Supraleiters hingt stark von der Arbeitstemperatur ab, wobei sowohl der kritische
Strom als auch der Hysteresestrom mit zunehmender Temperatur absinken. Nihert sich die
Arbeitstemperatur der kritischen Temperatur, so verschwindet die Hysterese.

Aufgrund der besonderen physikalischen Eigenschaften der Supraleiter werden diese viel-
filtig eingesetzt. Im Hinblick auf die Verwendung als Strahlungsdetektoren macht man sich
speziell den Phaseniibergang vom supraleitenden zum normalleitenden Zustand zunutze,
wie z.B. beim Kantenbolometer (engl. Transition Edge Sensor - TES) [35]. Je nach Breite
des supraleitenden Ubergangs kann der Temperaturkoeffizient des elektrischen Widerstands
extrem hohe Werte von iiber 100 %/K annehmen. Im Vergleich zu ungekiihlten metallischen
[22] oder halbleitenden [24] Materialien liegen diese Werte um mehr als zwei GréBenord-
nungen dariiber. Somit lassen sich durch den Einsatz supraleitender Technologien bolome-
trische Detektoren mit einer extrem hohen Empfindlichkeit realisieren [19]. Um die Detek-
toren bei Temperaturen unterhalb der kritischen Temperatur zu betreiben, werden Kiihlsys-
teme eingesetzt wie z.B. Kryostate mit fliissigem Helium (LLHe) oder fliissigem Stickstoff
(LNj) oder kryogenfreie Pulsrohrkiihler.

2.2.2. Der HeiBe-Elektronen-Effekt

Eine weitere Besonderheit, die in Zusammenhang mit tiefen Temperaturen auftreten kann,
ist der Heifle-Elektronen-Effekt (engl. Hot-Electron Effect). Dieser Effekt ist sowohl bei
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Abbildung 2.3.: Schematische Darstellung der Subsysteme eines Heifle-Elektronen-Bolometers. Die
Pfeile veranschaulichen den Energietransfer der Thermalisierungsvorgédnge [15].

Halbleitern [36] als auch bei Supraleitern [15] bekannt und héngt von den Materialeigen-
schaften sowie dessen geometrischen Faktoren wie z.B. der Schichtdicke ab. Der Heil3e-
Elektronen-Effekt in einer supraleitenden Schicht nahe der kritischen Temperatur kann an-
hand des Schemas in Abbildung 2.3 erklidrt werden [15]. Das gesamte System besteht aus
vier Untersystemen, namlich Cooper-Paaren, Quasiteilchen, Phononen innerhalb der supra-
leitenden Schicht sowie Phononen im Substrat. Wie bereits erwihnt wurde, handelt es sich
bei Quasiteilchen um Elektronen, die aus aufgebrochenen Cooper-Paaren hervorgehen. Ne-
ben einer Erhohung der Umgebungstemperatur kann die zum Aufbrechen eines Cooper-
Paars notwendige Energie auch durch Absorption eines Photons gewonnen werden, dessen
Energie mindestens doppelt so hoch wie die Energieliicke des Supraleiters ist. Phononen
sind ebenfalls Quasiteilchen, durch welche die Ausbreitung von Gitterschwingungen inner-
halb einer kristallinen Festkorperstruktur beschrieben werden kann. Die einzelnen Unter-
systeme sind durch ihre effektive Temperatur sowie die jeweilige Wiarmekapazitét charak-
terisiert. Im Hot-Electron-Modell wird das Elektronensystem als weitgehend vom Phono-
nensystem entkoppelt betrachtet. Wird nun durch Absorption von Photonen durch die Qua-
siteilchen bzw. die Cooper-Paare dem Elektronensystem Energie zugefiihrt, so kommt es
innerhalb der Thermalisierungsdauer 7. zu einer Temperaturerhohung des Elektronensys-
tems gegeniiber dem Phononensystem, woher auch der Begrift Hot-Electron stammt. Dieses
Verhalten wird durch das Zwei-Temperatur-Modell (2T-Modell) beschrieben [15]. Anschlie-
Bend findet ein Energietransfer vom Elektronen- zum Phononensystem statt, was eine Tem-
peraturerhhung des Phononensystems zur Folge hat. Dieser Vorgang findet innerhalb der
Elektron-Phonon-Wechselwirkungszeit 7, statt. In einem weiteren Schritt wird die Energie
vom Phononensystem entweder innerhalb der Relaxationsdauer s (engl. Escape Time) an

das Substrat abgegeben oder aber innerhalb der Dauer Tpe = 7, C, /Ce an das Elektronen-
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system zuriick transferiert. Typischerweise ist die Wiarmekapazitit des Phononensystems
deutlich groBer als die des Elektronensystems, weshalb dieser Vorgang deutlich ldnger als
in umgekehrter Richtung dauert. Nachdem die gespeicherte Energie komplett an das Sub-
strat abgegeben wurde, stellt sich wieder ein Gleichgewichtszustand der Subsysteme ein.
Mathematisch lassen sich diese zeitlichen Prozesse anhand eines Systems gekoppelter Dif-

ferentialgleichungen beschreiben [15]:

dT,  T.-T, 1

— = — — Py (1 2.12
dt Tep + Ce dbb( ) ( )
i, _GTL-T, T-T (2.13)
i Cp Tep Tosc '

Beim Hot-Electron-Bolometer macht man sich diesen Effekt zunutze, indem lediglich das
Elektronengas mit seiner geringen Wirmekapazitit als Absorber dient und nicht das kom-
plette Materialvolumen, etwa wie beim Kantenbolometer. Dadurch vereint dieser Detektor-

typ in idealer Weise eine hohe Empfindlichkeit mit einer kurzen Antwortzeit.

2.3. RauschgroBen bolometrischer Detektoren

Aus Gleichung (2.9) ist ersichtlich, dass sich bei einem Bolometer eine von der absorbier-
ten Strahlungsleistung abhingige Ausgangsspannung einstellt. Bei einem realen Detektor
lasst sich jedoch auch dann eine Spannung feststellen, wenn kein Strahlungssignal anliegt.
Der Grund dafiir liegt in der Existenz verschiedener Rauschquellen. Im Folgenden werden
die einzelnen Rauscharten betrachtet, welche mafigeblich Einfluss auf ein bolometrisches

Sensorsystem nehmen. Die wichtigsten Rauschtypen sind im Einzelnen [19, 37]:
e Thermisches Rauschen (Johnson-Rauschen)
e Phononenrauschen
e |/f-Rauschen
e Photonenrauschen

Um ein Strahlungssignal messtechnisch erfassen zu konnen, muss das entsprechend der ein-
gekoppelten Strahlungsleistung erzeugte Detektorsignal mindestens so grof3 sein wie die
Rauschspannung U,. Die Rauschspannung U, wird typischerweise auf eine Ausleseband-
breite von 1 Hz bezogen und besitzt die Einheit [V / \/Im Fiir den Fall, dass Signal und

Rauschen gleich grof sind, also ein Signal-Rausch-Verhiltnis (engl. Signal-to-Noise-Ratio
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- SNR) von 1 bzw. 0 dB vorliegt, wird die Signalleistung als dquivalente Rauschleistung
(engl. Noise Equivalent Power - NEP) bezeichnet. Dieses Maf} dient zur Festlegung der
Nachweisgrenze eines Bolometers, woraus sich die Eignung eines Detektors fiir eine be-
stimmte Sensoranwendung bestimmen lédsst. Die dquivalente Rauschleistung ergibt sich un-

mittelbar aus der Rauschspannung und der elektrischen Detektorempfindlichkeit [37]:

Un W
NEP =" 2.14
Sel [\/ HZ:| ( )

Die effektive Rauschspannung bzw. Rauschleistung setzt sich dabei aus den Einzelrauschan-

teilen folgendermafien zusammen:

127V
U" - |:Usz + U[?hon + Ulz/f + Ughot:| [\/m:| (2 ] 5)
bzw.
2 2 2 2 1/2 W
NEP = [NEP} +NEPo, + NEPY; + NEPphm} N (2.16)

Je nach Systemaufbau kann auch das Rauschen der verwendeten Ausleseelektronik, z.B.

eines Verstérkers, in diese Rechnung mit einbezogen werden.

2.3.1. Thermisches Rauschen

Das thermische Rauschen oder Johnson-Rauschen tritt in allen Bereichen der Elektrotechnik
auf, in denen widerstandsbehaftete Komponenten verwendet werden. Mit steigender Tem-
peratur erhoht sich die Bewegungsenergie der Ladungstrédger in einem elektrischen Wider-
stand und es kommt vermehrt zu Stéfen mit Gitterschwingungen. Das damit verbundene
wiederholte Abbremsen und Beschleunigen der Ladungstriger fiihrt als Spannungs- bzw.
Stromschwankungen schlielich zu einem Rauschsignal. Die Rauschspannung berechnet

sich gemal [19] zu

\%
Uj = \/4kp ToolRpol [ﬁ} : 2.17)
Entsprechend gilt fiir die Rauschleistung
V4kgTool R W
NEP} _ B {bolftbol |: :| ) (2.18)
Sel vHz
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2.3. RauschgroBen bolometrischer Detektoren

Der Wert ist abhingig von der Temperatur 7j,o und dem Widerstand Ry des Detektors. Die
thermische Rauschspannung ist frequenzunabhiéngig und wird daher auch als weifles Rau-
schen bezeichnet. Dies gilt allerdings fiir die Rauschleistung aufgrund des Zusammenhangs
mit der frequenzabhingigen Empfindlichkeit nicht. Durch den Einsatz bei tiefen Tempera-
turen kann das thermische Rauschen im Vergleich zum Raumtemperaturbetrieb erheblich

reduziert werden.

2.3.2. Phononenrauschen

Wie bereits beim Hot-Electron-Effekt erkliart wurde, sind Phononen Quasiteilchen, die das
Verhalten der Gitterschwingungen in einer Kristallstruktur beschreiben. Diese stehen in
Wechselwirkung mit den Elektronen und kénnen sich in einem Bolometer sowohl vom Ab-
sorber zum Wirmebad als auch in umgekehrter Richtung bewegen. Ein hoher thermischer
Leitwert G fithrt gemél Gleichung (2.3) zwar zu einer schnellen Antwortzeit des Detektors,
jedoch kommt es durch den erhéhten Phononenaustausch auch zu verstirktem Rauschen.

Die erzeugte Rauschspannung berechnet sich nach [19] zu

/ A%
Uphon = 4kBszolGSel [m} ; (2.19)

fiir die Rauschleistung gilt

W
NEPphon = \/4kgT2,G {\/}ﬂ] ) (2.20)

Ebenso wie das thermische Rauschen ist das Phononenrauschen von der Temperatur abhén-
gig. Somit besteht die Moglichkeit, das Phononenrauschen durch Kiihlung gering zu halten,

ohne auf die Vorteile einer schnellen Detektorantwort verzichten zu miissen.

2.3.3. 1/f-Rauschen

Die genauen Ursachen des 1/f-Rauschens sind nicht vollstindig geklért. Als Hauptursache
in elektronischen Bauelementen wie z.B. Verstirkern auf Halbleiterbasis werden Storstellen
im Gitteraufbau der Materialien betrachtet. Wie der Name bereits aussagt, handelt es sich
um ein frequenzabhingiges Phinomen, das bei niedrigen Frequenzen hohe Werte annehmen
kann und dessen Amplitude mit steigender Frequenz abfillt. Die Formeln fiir die Rausch-

spannung und die Rauschleistung lauten geméf [37]

n A
Ui = IyRool | —— 221
1f = IpRpol o [m} (2.21)
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2. Funktionsweise und Kenngréfen bolometrischer Detektoren

und

IhRpo n { w ]
NEP;; = ./ . (2.22)
v Sel fmod vHz

Neben der Abhéngigkeit von den elektrischen Parametern (1, Ryo1) sowie von der Modula-
tionsfrequenz f,oq Wird in Gleichung (2.21) bzw. Gleichung (2.22) ein Anpassungsfaktor n
verwendet. Dieser Faktor ist stark vom experimentellen Aufbau abhingig und muss empi-
risch ermittelt werden.

2.3.4. Photonenrauschen

Bei den bisher genannten Rauschgrofen handelt es sich um intrinsische Rauschursachen,
die direkt im Detektor entstehen. Im Unterschied dazu handelt es sich beim Photonenrau-
schen um eine extrinsische Rauschquelle. Der Hintergrund, auf den die Optik eines De-
tektors ausgerichtet ist, besitzt eine bestimmte Temperatur 7 > 0 K und emittiert folglich
Wirmestrahlung. Es hat sich gezeigt, dass sich das Verhalten der Strahlungsemission vieler
Szenarien gut durch einen Schwarzkorper der entsprechenden Temperatur modellieren 1dsst.
Fiir dessen von der Frequenz f abhidngigen Strahlungsintensitit By gilt gemél des Planck-
schen Strahlungsgesetzes [19]:

- 2hf3 w
Bi(f,T) = 2 {exp ( klﬁTfr - 1)} [mz P Sr] (2.23)

Je nachdem, ob der Empfinger auf einen Raumtemperaturhintergrund oder etwa auf den
freien Himmel ausgerichtet ist, kann es dabei zu signifikanten Unterschieden in Bezug auf
die Strahlungsintensitit kommen. Aus den Kenngroflen eines optischen Systems kann be-
stimmt werden, wie viel Leistung allein durch die Umgebungsstrahlung auf den Detektor
trifft. Die wesentlichen Kenngrofien sind die Empfangsflache A, auf welche die innerhalb
eines bestimmten Raumwinkelbereichs  ankommende Strahlung fillt, sowie der frequenz-
abhiingige Transmissionsfaktor 7(f) der optischen Komponenten, die Emission € des Hin-
tergrunds und die Systemkoppeleffizienz 7). Daraus ldsst sich die Strahlungsleistung nach

[19] folgendermaBien berechnen:

Pt = / AQeTnBy(f,T)df [W] (2.24)
0
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2.3. RauschgroBen bolometrischer Detektoren

Die Photonendichte der Hintergrundstrahlung unterliegt gewissen zeitlichen Schwankungen.
Entsprechend diesen Schwankungen lésst sich die Rauschleistung nach [35] folgenderma-

Ben berechnen:

1/2

=

NEPyox — % [ Bt romsar+2 [ Bir r)d/a0sas UH (2.25)
0 0
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3. Antennengrundlagen und Strahlungsausbreitung

Basierend auf den Maxwell-Gleichungen folgt eine Einfiihrung in die GauBsche Quasiop-
tik, welche ein wichtiges Mittel zur kompakten mathematischen Beschreibung von THz-
Wellen und deren Ausbreitung im freien Raum darstellt. Im Unterschied zur geometrischen
Strahlenoptik des sichtbaren Wellenldngenbereichs werden bei der GauB3optik zusitzlich
Beugungseffekte beriicksichtigt, welche im langwelligen THz-Bereich eine wichtige Rol-
le spielen. Weiterhin wird die Funktionsweise von Antennen erldutert sowie die wichtigs-
ten KenngroBen zu deren Charakterisierung beschrieben. Die dabei vorgestellten formalen
Zusammenhinge stellen die Grundlagen fiir den Entwurf von Breitbandantennen und die

Berechnung derer Eigenschaften in den spiteren Kapiteln dar.

3.1. Maxwell-Gleichungen und GauBwellen

Aus Anwendungen im optischen und infraroten Wellenldngenbereich ist eine Vielzahl von
Komponenten zur Einkopplung, Ubertragung und Transformation von Strahlungssignalen
bekannt. Die bekanntesten unter ihnen sind Spiegel, Linsen und Prismen. Friihzeitig hat der
Mensch grundlegende Eigenschaften des Lichts wie Reflexion und Brechung erkannt und
gelernt, diese Effekte mit Hilfe der geometrischen Strahlenoptik zu beschreiben. Dieses ein-
fache Konzept, bei dem Licht als gerade, unendlich diinne Strahlen betrachtet wird, bietet die
Mboglichkeit zum effizienten Entwurf optischer Bauelemente und Systeme. Die Annahmen
der geometrischen Optik sind giiltig, solange die GroBe der verwendeten Strukturen sehr viel
groBer als die betrachtete Wellenlinge ist. Beim Ubergang zu groBeren Wellenlingen tritt,
unter Beibehaltung der StrukturgroBe, ein weiterer Effekt in Erscheinung: Die Beugung.
Beugungseffekte entstehen aufgrund des Wellencharakters elektromagnetischer Strahlung.
Durch die Uberlagerung von Wellenziigen bestimmter Amplitude und Phasenlage kommt es
zu Interferenzen, die eine Verstirkung oder Abschwichung von Strahlungssignalen oder gar
eine komplexe, rdumlich ausgedehnte Verteilung der Felder, sogenannte Beugungsmuster,
zur Folge haben kann.

Im Millimeterwellen- und THz-Bereich besitzen die betrachteten Wellenldngen typischer-
weise die gleiche Grofie wie die eingesetzten Komponenten. In diesem Fall wird das Verhal-
ten und die Ausbreitung der Strahlung durch Beugungseffekte dominiert, die geometrische

Strahlenoptik ist nicht mehr anwendbar. Die Basis zur mathematischen Beschreibung des
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3. Antennengrundlagen und Strahlungsausbreitung

Wellencharakters elektromagnetischer Strahlung stellen die Maxwell-Gleichungen dar [38]:

VxH(r,t)=J(rt)+D(rt) (3.1
VXE(rt) = —B(rt) 3.2)
VD(r,t)=p(rt) (3.3)
VB(r,1) =0 (3.4)

Die Maxwell-Gleichungen bilden ein System aus linearen Differentialgleichungen. Ausge-
hend von diesen Gleichungen folgt ein kurzer Abriss zur formalen Beschreibung eines sich
im Freiraum ausbreitenden THz-Strahls. Die vorgestellten Zusammenhénge dienen als Ba-
sis zum Verstidndnis der in den nachfolgenden Kapiteln erlduterten Methoden zum Entwurf
und zur Analyse quasioptischer Komponenten. Die vorgestellten Zusammenhinge basieren
auf den in [39] dargestellten Ausfithrungen. Dort sind auch weiterfithrende Details zu fin-
den. Im vorliegenden Fall wird das Strahlungssignal als harmonische Welle betrachtet, es
gilt also eine zeitliche Abhingigkeit der Form /!, Der Strahl breite sich entlang der z-
Achse eines kartesischen Koordinatensystems aus. Anhand dieser Annahmen ldsst sich aus

den Maxwell-Gleichungen die Helmholtz-Gleichung ableiten:

(V24+Kk2)E(x,y,2) =0 (3.5)

Die elektrische Feldverteilung lisst sich anhand der Formel

E(x,y,2) = u(x,y,z)e (3.6)

ausdriicken, wobei u(x,y,z) eine komplexwertige Amplitudenfunktion darstellt. Der Expo-
nentialterm beschreibt die ortsabhiingige Phasendrehung, deren Anderungsgeschwindigkeit
iiber die Wellenzahl k = 27 /A festgelegt ist und somit direkt von der Wellenlinge A ab-
hingt. Weiterhin soll angenommen werden, dass sich die Amplitude iiber die Distanz einer
Wellenldnge nur geringfiigig dndert, also dass lokal eine ebene Welle vorliegt. In diesem
Fall konnen die Normalenvektoren der Wellenfronten als paraxiale Strahlen betrachtet. Ma-
thematisch ausgedriickt bedeutet dies

%u

072

P)
< ‘2/(”

L (3.7
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3.1. Maxwell-Gleichungen und GauB3wellen

wodurch sich die Helmholtz-Gleichung zur paraxialen Wellengleichung vereinfachen lisst:

%u  d%u _du
ﬁ—o—a—yz—%ka—z—o (3.8)

Eine Losung hiervon stellt die Gaufische Grundmode dar [39]. Fiir diese gilt:

(27)

2,2 . T )
2 1 _XHy —j <kz—171)+¢0>
E(x,w)_\/;e e 5 (3.9)

w(z)

Der Parameter w(z) bezeichnet die Breite eines GauBstrahls. Definitionsgemil ist die elek-
trische Feldstirke E(x,y,7’) an einer beliebigen Ausbreitungsposition z =z’ im Abstand
r=+/x2+y2 = w(Z') vom Strahlzentrum auf den Anteil 1/e des Maximums an der Stelle
E(0,0,7") abgefallen. Der Wert w(0) = wy stellt die geringste Breite eines GauBstrahls dar
und wird daher auch als Strahltaille bezeichnet. Die Strahltaille kann mit dem Fokuspunkt
eines geometrischen Strahls verglichen werden, besitzt im Unterschied zu diesem allerdings
eine endliche rdumliche Ausdehnung. Die Strahlbreite entlang der Ausbreitungsachse be-

rechnet sich zu

1/2

( Az >2]
1+ ) =Wy
wy

1/2

z 2
1+ <> :| . (3.10)
e

w(z) = wo

Dabei stellt

den sogenannten konfokalen Parameter dar. Nach Formel (3.10) hat sich der Strahl im Ab-
stand z = z. von der Position der Strahltaille um den Faktor v/2 verbreitert. Ab dieser Ent-
fernung, die auch als Rayleigh-Ldinge bezeichnet wird, weist der Strahl signifikantes Diver-
genzverhalten auf. Der konfokale Parameter dient somit als Grenzwert fiir den Ubergang
zwischen dem Nahfeld- und dem Fernfeldbereich, wie in Abschnitt 3.2 ndher erldutert wird.
Der Verlauf eines GauB3strahls entlang der optischen Ausbreitungsachse ist in Abbildung 3.1
veranschaulicht. Betrachtet man den Phasenterm in Formel (3.9), so gibt es zwei weitere

Parameter zur Charakterisierung eines GauBstrahls: Den Phasenwinkel @y und den Kriim-
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3. Antennengrundlagen und Strahlungsausbreitung

YA

w(z)

Abbildung 3.1.: Verlauf der Breite eines GauBstrahls in der Grundmode entlang der Ausbreitungs-
achse. Die gestrichelten Linien deuten den Kriimmungsradius der Phasenfront an.
Die rote Linie stellt die Asymptote des Divergenzwinkels dar [39].

mungsradius der Phasenfront R. Fiir den Phasenwinkel gilt

Py (z) = arctan (lZz) = arctan <Z> (3.12)
w

0 Ze

und fiir den Kriimmungsradius

z

R(z)=z =z4+-=. (3.13)

2\ 2
l—l—%
Az

An der Position der Strahltaille besitzt der Strahl eine ebene Wellenfront. Damit ergibt sich

fiir den Kriimmungsradius R(0) — 0. Mit steigendem Abstand von der Position der Taille
nimmt der Kriimmungsradius zunéchst rapide ab. In groBer Entfernung (z >> z.) verlduft
der Kriimmungsradius proportional zur Ausbreitungsdistanz z. Das bedeutet, dass sich der
Verlauf des Strahls dem einer Kugelwelle nédhert. Dabei nihert sich der Verlauf der Strahl-

breite einer Asymptote, die unter dem Winkel

6y = arctan (/1> 3.14)
T

wo
zur Ausbreitungsachse geneigt ist.
Die vorgestellte Gausche Grundmode oder auch Fundamentalmode stellt lediglich eine

mogliche Losung der paraxialen Wellengleichung dar. Weitere Losungen der Wellenglei-

chung werden durch die Gauf3-Hermite- und die GauB3-Laguerre-Moden hoherer Ordnungen
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3.2. Grundlagen der Antennentheorie

dargestellt. Diese werden im Rahmen dieser Arbeit nicht weiter behandelt. Fiir weiterfiih-
rende Informationen diesbeziiglich sei auf [39] verwiesen. Im Gegensatz zu den hoheren
Moden erlaubt die Grundmode den Entwurf rdumlich kompakter Komponenten sowie ei-
ne moglichst verlustarme Strahlungskopplung zwischen den einzelnen Komponenten eines
quasioptischen Systems. Aus diesem Grund kommt der GauB3schen Grundmode ein beson-
derer Stellenwert beim Entwurf quasioptischer THz-Systeme zu.

Fiir den praktischen Entwurf realer Systemkomponenten ist zu beachten, dass das elektri-
sche Feld an den Randbereichen der jeweiligen Komponente entsprechend stark abgefallen
sein sollte, um Koppelverluste zu minimieren sowie um Beugungseffekte zu vermeiden. Fiir
eine Komponente mit einem Aperturradius r. ldsst sich der Anteil der Strahlungsleistung,
welche die Offnung passiert, berechnen zu

2r§

Fo(re)=1—¢ v, (3.15)

Als Richtwert hat es sich bewihrt, den Durchmesser optischer Komponenten mindestens
viermal so grof} wie die Strahlbreite an der entsprechenden Position zu wihlen. In diesem
Fall liegen 99,97 % der Strahlungsleistung innerhalb der Offnung und Beugungseffekte

konnen vernachléssigt werden [39].

3.2. Grundlagen der Antennentheorie

Antennen erméglichen den Ubergang zwischen der leitungsgebundenen Ausbreitung elek-
tromagnetischer Signale und der Wellenausbreitung im freien Raum. Dieser Ubergang kann
in beide Richtungen erfolgen: Bei einer Sendeantenne wird eine Welle von der Leitung
gelost und in den Freiraum abgestrahlt. Umgekehrt entzieht eine Empfangsantenne einem
einfallenden elektromagnetischen Signal Energie und transformiert diese in einen hochfre-
quenten Strom. Prinzipiell ist jede Antenne sowohl als Sende- als auch als Empfangsantenne
einsetzbar. Die mathematische Charakterisierung der dabei in Erscheinung tretenden elek-
trischen und magnetischen Wechselfelder erfolgt anhand der in Kapitel 3.1 vorgestellten
Maxwell-Gleichungen.

Antennen konnen sowohl anhand ihrer Nahfeld- als auch ihrer Fernfeldeigenschaften be-
schrieben werden. Dabei wird zwischen drei verschiedenen Feldbereichen unterschieden
[32]: Das reaktive Nahfeld, das abstrahlende Nahfeld und das Fernfeld. Diese Bereiche hén-
gen vom maximalen Durchmesser D der Antenne sowie von der Wellenliinge A ab und sind
schematisch in Abbildung 3.2 dargestellt. Eine Quantifizierung der Bereichsgrenzen ist in

[32] angegeben. Der Ubergang vom reaktiven zum abstrahlenden Nahfeld liegt im Abstand

23



3. Antennengrundlagen und Strahlungsausbreitung

Abbildung 3.2.: Schematische Darstellung der Feldbereiche in der Umgebung einer Antenne: (a) re-
aktives Nahfeld, (b) abstrahlendes Nahfeld, (c) Fernfeld [32].

R, =0, 62\/m von der Antenne. Entsprechend fingt der Fernfeldbereich bei einer Di-
stanz Ry, = 2D? /2 an.

Als Bereich des reaktiven Nahfelds wird die unmittelbare Umgebung einer Antenne be-
zeichnet. Befindet sich ein Objekt, z.B. eine andere Antenne, in diesem Bereich, so kann es
aufgrund von Koppeleffekten, sogenanntem Ubersprechen (engl. Crosstalk), zu einer direk-
ten Beeinflussung der Antenneneigenschaften wie etwa einer Verdnderung der Eingangsim-
pedanz kommen. Innerhalb des abstrahlenden Nahfeldbereichs hat sich die Welle von der
Antenne gelost und beginnt damit, sich im Raum auszubreiten. Dabei hingt die rdumliche
Verteilung der elektrischen und magnetischen Feldanteile stark vom Abstand zur Anten-
ne ab. Mit steigender Distanz stellt sich schlieBlich eine bestimmte Winkelabhéngigkeit der
Feldverteilung ein. Im Fernfeld ist dieser Verlauf praktisch invariant gegeniiber dem Abstand
zur Antenne. AuBlerdem verschwinden die Feldanteile entlang der Ausbreitungsrichtung.
Typischerweise wird zur Beschreibung der Nahfeldeigenschaften ein kartesisches Koordi-
natensystem und zur Beschreibung der Fernfeldeigenschaften ein Kugelkoordinatensystem
verwendet. Die zugehorige Darstellung beider Koordinatensysteme ist in Abbildung 3.3 zu
finden. Sdmtliche in dieser Arbeit vorgestellten Berechnungen sind auf diese beiden Koor-

dinatensysteme bezogen.

3.2.1. Umrechnung zwischen Nah- und Fernfeldern

Je nach Anwendungsfall kann sich die Untersuchung der Nahfelder oder aber der Fernfelder

als vorteilhaft erweisen, um Antennenstrukturen hinsichtlich ihres Abstrahl- und Koppel-
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3.2. Grundlagen der Antennentheorie

z A

Abbildung 3.3.: Darstellung eines kartesischen und eines Kugelkoordinatensystems. Das kartesische
System dient zur rdumlichen Beschreibung von Nahfeldern, das sphérische Koordi-
natensystem wird in Bezug auf Fernfelder verwendet.

verhaltens zu untersuchen. Grundsitzlich besteht die Moglichkeit, Nahfelder und Fernfelder
ineinander umzurechnen. Die Umrechnung erfolgt auf der Basis einer zweidimensionalen
Fouriertransformation. Aufgrund einer kompakteren Darstellungs- und Berechnungsform
werden fiir die folgenden Erlduterungen Sendeantennen betrachtet. Zwar werden die im
Rahmen dieser Arbeit konzipierten Antennen fiir THz-Detektoren und damit fiir den Emp-
fangsfall eingesetzt, jedoch sind die Antenneneigenschaften dem Reziprozitiitstheorem zu-
folge fiir beide Fille identisch [32]. Fiir die vorliegenden Betrachtungen wird angenommen,
dass sich die zu untersuchende Antenne im Ursprung des Koordinatensystems befindet und
parallel zur x-y-Ebene orientiert ist. Bei Anregung der Antenne mit einer Signalquelle bil-
den sich elektrische und magnetische Nahbereichsfelder E,(x,y,z) bzw. Hy(x,y,z) um die
Antenne herum aus. Diese Felder lassen sich als Uberlagerung beliebig vieler ebener Wel-
len unterschiedlicher Frequenz und Phasenlage beschreiben, die sich zusétzlich in verschie-
dene Raumrichtungen ausbreiten. Diese Wellen werden als Fundamentalmoden bezeichnet.
Zur Bestimmung der Fernfeldeigenschaften miissen die Nahfelder in ihre Fundamentalm-
oden zerlegt werden. Wie zuvor erwihnt, geschieht dies anhand einer zweidimensionalen

Fouriertransformation, die separat fiir die elektrischen und die magnetischen Feldanteile
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3. Antennengrundlagen und Strahlungsausbreitung

durchgefiihrt wird. Gemal [32, 40] lauten die formalen Zusammenhinge

Ymax Xmax
f(6,0)= / / E (X, 7)) -exp(jkX + jkyy )dx'dy (3.16)
Ymin Xmin
Ymax Xmax
g(6,0) = / / Hy(X',y,2) - exp(jkex’ + jkyy )dx'dy (3.17)
Ymin Xmin
mit
kx =k-sin@ -cos @ (3.18)
ky =k-sin@ -sin@. (3.19)

Da die Felder vektoriellen Charakter besitzen, ist eine Beriicksichtigung der Richtungsab-
hingigkeit erforderlich. Dazu werden die Felder in ihre Komponenten entlang der x- und
der y-Achse zerlegt. Die Nahfelder entlang der z-Achse werden nicht beriicksichtigt, da sie
keinen Beitrag zum Verlauf der Fernfelder leisten. Der Grund hierfiir liegt in der Tatsa-
che, dass sich mit steigender Ausbreitungsdistanz eine TEM-Welle (Transversal-Elektrisch-
Magnetisch) ausbreitet und Feldkomponenten parallel zum Wellenvektor nicht propagieren
konnen. Exemplarisch wird die Feldzerlegung anhand der elektrischen Felder demonstriert,
erfolgt jedoch in identischer Weise fiir die magnetischen Anteile. Sind X und y die Einheits-

vektoren entlang der Koordinatenachsen, so ergibt sich fiir das elektrische Feld

Ey = XEux + YEay (3.20)
mit
f=%f+5fy (3.21)
und
Ymax Xmax
= / / En(x',Y') - exp(jkx' + jkyy')dx'dy' (3.22)
Ymin Xmin
Ymax Xmax
fy= / / Eqy (X', y') - exp(jkex' + jkyy')dx'dy'. (3.23)
Ymin Xmin
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3.2. Grundlagen der Antennentheorie

Die resultierenden Fernfeldkomponenten an einem Beobachtungspunkt mit den Koordina-

ten (r, 0, @) ergeben sich schlieflich zu

Eg = jkw [(fxcos @+ fysin@) +Zycos 0(gy cos ¢ — g sin@)] L\ﬂ (3.24)
., exp(—jkr . . v
Ey= Jk% [cos O(fycos @ — fysin@) — Zy(gxcos @ + gysin@)] Ln} . (3.25)

Die elektrische und die magnetische Feldstidrke sind iiber die Freiraumwellenimpedanz Z

miteinander verkniipft. Diese berechnet sich zu

%:M%%ﬂmnﬂzﬂﬂl (3.26)

Fiir die magnetischen Fernfeldkomponenten ergibt sich schlieSlich

1 A
1 A

Anhand der elektrischen und magnetischen Felder lésst sich die Strahlungsintensitdt oder
auch Leistungsflussdichte S bestimmen. Die Intensitit ist eine richtungsabhingige Grofe

und wird durch den Poynting-Vektor

. . . W
S@maﬂ—E@maﬂxH@J@ﬂ{mJ (329

reprasentiert. Im Fernfeld einer Antenne existiert nur die radiale Komponente. Diese berech-

net sich zu

SrzziZO(|E9<9,¢)|2+|E¢(6,<p)|2) [w] (3.30)

m?2
An dieser Stelle sei angemerkt, dass die Berechnung der Fernfelder unabhingig von der

z-Position der untersuchten Nahfelder ist. Nahfelder in unterschiedlichen Ausbreitungsebe-

nen 7' lassen sich gemif [40] ineinander propagieren und fithren somit zu einer identischen
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3. Antennengrundlagen und Strahlungsausbreitung

Fernfeldverteilung. Wichtig ist dabei jedoch, dass das betrachtete Nahfeld an den Rindern
des untersuchten, raumlich begrenzten Bereichs hinreichend stark abgefallen ist, um eine
Verfilschung durch Nichtberiicksichtigung der Randfelder auszuschlieBen. In [32] wird ein
Richtwert von 45 dB angegeben, um den die Feldstirke an den Ridndern im Vergleich zum
auftretenden Maximalwert abgefallen sein sollte. Da Strahlung entlang der Ausbreitungs-
richtung z zu divergieren beginnt, muss deshalb die Position des untersuchten Nahfeldbe-

reichs mit Bedacht gewéhlt werden.

3.2.2. AntennenkenngréBen

Wie im vorigen Abschnitt gezeigt wurde, hidngt der Verlauf der Fernfelder direkt von der
rdumlichen Verteilung der Nahfelder ab. Daher weisen Antennen bestimmte Vorzugsrich-
tungen auf, in welche die eingespeiste Leistung emittiert wird bzw. aus denen einfallen-
de Signale empfangen werden. Somit kann eine Antenne als rdumliches Filter betrachtet
werden. Die KenngroBe zur Beschreibung dieser Richtungsabhéngigkeit ist die Richtcha-
rakteristik C. Weitere geldufige Begriffe sind Antennendiagramm oder Richtdiagramm. Die
vollstindige Beschreibung der Fernfelder erfolgt durch die komplexwertige, vektorielle Dar-

stellungsform [41]:

E(r,0,9) - exp(jkr)
E(rv 0, (P) -exp(jkr) max | r=const

r—so0

Q(ev(P) =

=Cy(8,0)-¢9+Cy(6,90)-¢p  (3.31)

Dabei gilt

Eg(r,6,9)-exp(jkr)
|Eg.o(r,0.0) - exp(jkr)| ..

Co.p (3.32)

r=const
r—so0

Abhingig vom Abstand r der Antenne zum Beobachtungspunkt erfolgt eine Phasendrehung
der Felder gemif der Form exp(—jkr). Um die Richtcharakteristik bei unterschiedlichen
Entfernungen miteinander vergleichen zu konnen, wird in Gleichung (3.31) daher der Faktor
exp(+jkr) eingesetzt, um die Abhingigkeit der Phase vom Abstand r zu kompensieren.
Hiufig wird die Richtcharakteristik in einer vereinfachten, skalaren Form dargestellt. In

dieser Form wird ausschlielich die Amplitudenverteilung der Felder beriicksichtigt, jedoch
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3.2. Grundlagen der Antennentheorie

keine polarisations- und phasenabhingigen Eigenschaften. Dementsprechend lautet die for-

male Darstellung:

E(0.9) (0.9)|
C(6,0) = ’7 = 1 (3.33)

E(e’ (P) ’max riconst ‘H(ev (P) ‘max r=const
F—yoo r—so0

Zwischen der skalaren und der vektoriellen Richtcharakteristik besteht folgender Zusam-

menhang:

2
. (3.34)

C(0.9) = |C(0.9)| = J Co(0.9) +|C,(6.9)
Eine weitere Kenngrofle, die unmittelbar aus der Richtcharakteristik einer Antenne hervor-
geht, ist der Richtfaktor D (engl. Directivity), auch Richtschdrfe genannt. Im Gegensatz zur
richtungsabhiingigen Richtcharakteristik trifft der Richtfaktor eine integrale Aussage iiber
das Verhalten einer Antenne. Der Richtfaktor gibt an, wie stark die Intensitidt S;max einer
Antenne in Richtung der Hauptstrahlachse im Vergleich zu einem isotropen Strahler ist.
Ein isotroper Strahler oder auch Kugelstrahler ist eine idealisierte Modellantenne, deren

Abstrahlverhalten in alle Richtungen gleich ist, es gilt also C(6,¢) = 1. Die Strahlungsin-

tensitdt S; im Abstand r zum Kugelstrahler berechnet sich zu

Fy

Si= . 3.35
' dn? ( )
Dabei ist Ps die Sendeleistung der Antenne. Der Richtfaktor ergibt sich somit zu

D= Sr,max _ 477:’”25r,max. (3.36)

S; P

Der Richtfaktor kann nach [32, 40, 41] direkt aus der Richtcharakteristik gemél der Glei-
chung
4w
D= 3.37)

2n ®
|| C*6,0)sin0d0d¢p
90=06=0

ermittelt werden und wird typischerweise in einer logarithmischen Darstellung angegeben.
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Abbildung 3.4.: Thevenin-Ersatzschaltbild einer Antenne fiir (a) den Sendefall und (b) den Emp-
fangsfall [32].

Die Umrechnung dazu lautet

Dgg = 10-log,o(D) [dBi]. (3.38)

Das i in der Einheit dBi steht dabei fiir isotrop aufgrund der Verwendung eines Kugelstrah-

lers als BezugsgroBe.

Neben der Aufnahme und Abstrahlung elektromagnetischer Wellen, also der Wechsel-
wirkung mit dem Freiraum, besteht die weitere Aufgabe einer Antenne in der effizienten
Ankopplung an ein leitungsgebundenes System. Dies kann z.B. in Form einer Durchgangs-
leitung, eines Signalgenerators oder, wie in dieser Arbeit, anhand eines Detektorelements
realisiert sein. Ein leitungsgebundenes Netzwerk ldsst sich durch seine frequenzabhéngige
Impedanz Z(®) beschreiben. Fiir eine effiziente Ankopplung ist es notwendig, dass eine
Antenne die Impedanz Zj des Freiraums, in welchem sich das Strahlungssignal ausbrei-
tet, derart transformiert, dass eine Anpassung (engl. Matching) an die Impedanz des ange-
schlossenen Netzwerks gewihrleistet ist und somit reflexionsbedingte Verluste vermieden
werden. Ein Antennensystem wird in der Fachliteratur [32, 40] typischerweise anhand sei-
nes dquivalenten Thevenin- oder Norton-Ersatzschaltbildes dargestellt. In Abbildung 3.4 ist
dies exemplarisch anhand einer Thevenin-Schaltung fiir den Sende- und den Empfangsfall

veranschaulicht. Die Antenne wird dabei durch die komplexwertige Impedanz
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3.2. Grundlagen der Antennentheorie

Zn = Ra+ jXa [€] (3.39)

beschrieben. Der Realteil der Impedanz setzt sich aus dem Strahlungswiderstand R;,q und

dem Verlustwiderstand R,ss folgendermaBen zusammen:

RA = Ryrad + Riogs [-Q} (3-40)

Der Strahlungswiderstand ist zwar reellwertig, aber dennoch kein ohmscher Widerstand. Da-
her entsteht im Strahlungswiderstand, im Gegensatz zum Verlustwiderstand, keine Verlust-
wirme. Vielmehr kommt es zur Entstehung von Streustrahlung. Der Wert des Strahlungswi-
derstands ergibt sich aus dem Verhiltnis der elektrischen und der magnetischen Feldstirke
zueinander und ist ein Mal dafiir, welchen Widerstand eine elektromagnetische Welle beim

Abstrahlen von einer Antenne bzw. bei der Einkopplung in eine solche erféhrt.

Bei dem in Abbildung 3.4a dargestellten Sendefall erzeugt ein Signalgenerator der Im-
pedanz Zg; = Ry + jX, eine effektive Signalspannung U,. Die in den Freiraum abgestrahlte
Leistung berechnet sich nach [32] zu
2
‘Ug’ Riad

2 | (Rrad + Rioss +Rg)? + (Xa +Xg)?

Py = [W]. (3.41)

Fiir eine Maximierung der Sendeleistung miissen die Generatorimpedanz Z, und die Anten-

nenimpedanz Zx konjugiert komplex zueinander angepasst sein, es muss also

Rg = Rrad + Rioss (3.42)
X, = —Xa (3.43)

gelten. Dies bedeutet, dass im angepassten Fall allerdings nur die Hilfte der Gesamtleistung
abgestrahlt wird. Die andere Hilfte wird in der Impedanz der Signalquelle verbraucht. Die

maximale Strahlungsleistung im Anpassungsfall lautet somit

2
|Ug| Rrad
P, = W|. 3.44
rad,max 3 |:(Rrad+Rloss)2 [ ] ( )
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Abbildung 3.5.: Erweitertes Ersatzschaltbild einer Empfangsantenne nach [42].

Fiir den Empfangsfall gemdfl Abbildung 3.4b wird folgender Erkldrungsansatz verwen-
det: Eine in der Antenne absorbierte elektromagnetische Welle induziert eine Spannung Ua, .
Somit wird in diesem Fall der Antenne die Rolle des Signalgenerators zuteil. Analog zum
Sendefall ldsst sich unter Annahme der Impedanzanpassung die maximale Leistung ermit-

teln, die der Last zugefiihrt werden kann. Die berechnet sich zu

Ual?
8RA

B max = [W]. (3.45)

Auch in diesem Fall kann maximal die Hilfte der einfallenden Strahlungsleistung genutzt
werden, wihrend die andere Hilfte als Streustrahlung am Strahlungswiderstand der Anten-

ne verloren geht.

Obwohl sich die Verwendung dieser Ersatzschaltbilder zur Beschreibung einer Antenne
in der Fachwelt etabliert hat, existieren Erkldrungsansitze, wonach es méglich sei, im Emp-
fangsfall die komplette einfallende Leistung der Last zuzufiihren und die somit an der Giil-
tigkeit der vorgestellten Schaltbilder zweifeln lassen. In jiingerer Vergangenheit wurde zur
Beschreibung einer Empfangsantenne in [42] daher ein erweitertes Schaltbild entwickelt.
Dieses Schaltbild ist in Abbildung 3.5 dargestellt. Ein intensive fachliche Auseinanderset-
zung mit diesem Thema findet sich in [42, 43, 44, 45, 46]. Die verwendeten Impedanzen

stehen mit der Antennenimpedanz in folgender Beziehung:

Zy=(1-1)Ra—Xa [©] (3.46)
Zy="NRa [Q) (3.47)
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Die an die Last iibertragene Leistung ergibt sich fiir das erweiterte Ersatzschaltbild zu

4UZRy,
= Wi, 3.48
f (Ri+ Ry +R0)? + (X1 +X1.)? W] G489
die in der Antenne umgesetzte Leistung betragt
1 4R
PAa=U2|—— L [W]. (3.49)

Ry (Ri+Ry+Ry)*+ (X1 +X1)?2

Sind Antenne und Last angepasst, also Z, = (Z; +Z5)”, so lassen sich Gleichung (3.48) und
Gleichung (3.49) vereinfachen:

Ux Ux
PL,max (R1+R2) RA [ ] ( )
bzw.
U?R UR
Pamin = =2 = AT (3.51)

Ry(Ri+Ry) RoRa

Fiir R; = 0 folgt, dass grundsitzlich die Moglichkeit besteht, die von einer Antenne aufge-
nommene Leistung komplett der angeschlossenen Last zuzufiithren und die Erzeugung von
Streuleistung in der Antenne zu unterdriicken. Da auch der messtechnische Nachweis einer
Antenneneffizienz von mehr als 50 % erbracht werden konnte [47], wird in dieser Arbeit das
Ersatzschaltbild gemélB Abbildung 3.5 zugrunde gelegt. Je nachdem, welches Ersatzschalt-
bild verwendet wird, fiihrt die Berechnung der Koppeleffizienz im Endeffekt zu bis um den

Faktor 2 unterschiedlichen Ergebnissen.

In einem realen System sind aufgrund der nicht idealen Eigenschaften der verwendeten
Materialien immer Verluste zu verzeichnen. Diese entstehen durch die endliche Leitfdhigkeit
der Metalle, die zur Herstellung der Antennenstrukturen verwendet werden, sowie durch die
Umladeverluste der freien Ladungstriger im Inneren der verwendeten Mikrowellendielek-
trika. Ein Mal} zur Bestimmung der materialbedingten Verluste ist die Effizienz 1ogs. Fiir
die Effizienz gilt gemal [32]:

Rrad

5= ———— (3.52)
Hoss Rrad + Rloss
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3. Antennengrundlagen und Strahlungsausbreitung

Neben den Materialverlusten entstehen reflexionsbedingte Verluste, falls eine ideale An-
passung der Antennenimpedanz an die Lastimpedanz nicht gegeben ist. Diese Reflexions-
verluste lassen sich anhand der aus der Netzwerktheorie bekannten Streuparameter, kurz

S-Parameter, beschreiben. Der Reflexionsfaktor S;; oder I' einer Antenne berechnet sich zu

Zy—Z}
Syp=T=-"—7%, 3.53
Sy Z\1Z; (3.53)
fur die Anpassungseffizienz gilt damit
Mmateh = 1 — 811> (3.54)

Zu einer ausfiihrlicheren Charakterisierung einer Antenne werden der Richtfaktor und die
Effizienzanteile oftmals zusammengefasst und anhand des sogenannten Antennengewinns

(engl. Gain) dargestellt:

G =ND = NiossNmatchD (3.55)

Weiterhin kann einer Antenne eine effektive Antennenwirkfliche Aeg, auch Apertur ge-
nannt, zugeordnet werden. Die Antennenwirkflidche ergibt sich aus der Intensitit S einer
ebenen Welle, die auf die Antenne einféllt und der resultierenden Leistung A, die an eine

angeschlossene Last angekoppelt wird:

Aetr = % [m?] (3.56)

Die effektive Wirkfliche Acg ist nicht der geometrischen Fliche einer Antenne Age, gleich-
zusetzen. Sie wird durch den Bereich definiert, deren enthaltene Feldlinien an die Antenne
koppeln. Das Verhiltnis der Antennenwirkflache zur geometrischen Fliche wird Aperturef-
fizienz genannt:

Actf

= 57
D Ao (3.57)

Die Antennenwirkfliche hdngt unmittelbar mit dem Gewinn zusammen und berechnet sich

folgendermafen:
G n-D
_q2Y _ 2P o
Acgr = A in A P [m?] (3.58)
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3.2. Grundlagen der Antennentheorie

Letztendlich ist eine Antenne empfindlich gegeniiber der Richtung, in welcher die Vekto-
ren der elektrischen und magnetischen Felder der Strahlungssignale orientiert sind. Dieses
Verhalten wird als Polarisation bezeichnet. Zur Beschreibung der Art und des Grads der Po-
larisation wird eine einfallende Welle, die sich entlang der z-Achse ausbreitet, entsprechend

ihrer x- und y-Komponente des elektrischen Feldes zerlegt [32]:

E(z,1) = Ex(z,0)¥+ Ey(z,1)¥ (3.59)

Bei Annahme einer harmonischen Welle gilt fiir die einzelnen Feldkomponenten:

Ex(z,1) = Exocos(@t + kz+ ¢x) (3.60)
Ey(z,1) = Eyocos(ot +kz+ ¢y) (3.61)

wobei Exp und Ey die Feldamplituden reprisentieren. Entsprechend des Werts der Pha-
sendifferenz A¢ = ¢y — ¢« unterscheidet man zwischen linearer, zirkularer oder elliptischer

Polarisation. Im Fall linearer Polarisation gilt

A¢ =nm mit n=0,1,2,... (3.62)

Bei der zirkularen Polarisation wird neben dem Phasenversatz

A(])::I:(;—i-n)n mit n=0,1,2,... (3.63)

vorausgesetzt, dass die Amplituden der Feldkomponenten identisch sind, also dass Exo = Eyg
gilt. Bei allen anderen Kombinationen aus Amplitudenwert und Phasenversatz ergibt sich ei-
ne elliptische Polarisation. Wie stark elliptisch ein Strahlungssignal polarisiert ist, 14sst sich
anhand des Achsenverhiltnisses (engl. Aspect Ratio - AR) der Vektoramplituden der Feld-

komponenten ausdriicken:

A
AR = % mit 1 AR < o (3.64)

Dabei ist OA die Hauptachse und OB die Nebenachse der Polarisationsellipse. Diese ist in

Abbildung 3.6 veranschaulicht. Die Achsenwerte lassen sich direkt aus den Amplituden-
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EyA

pd

OB

Hauptachse Nebenachse

Abbildung 3.6.: Schematische Darstellung einer Polarisationsellipse gemif [32].

und Phasenwerten berechnen:

| 1/2771/2

0A — {2 {Efo + B+ |+ Ejo + 2B cos (249)] H (3.65)
1 2 2 4 4 2 2 172 12

OB = | 34 Edy+ B3y — [Edo + By + 2E3E3 co5 (249)| (3.66)

Der Verkippungswinkel der Ellipse relativ zur y-Achse ergibt sich dabei zu

1 2EE.
T= g —3 arctan [Efogyygo cos (A(p)} . (3.67)

Fiir AR — oo ist eine Antenne linear polarisiert, bei AR = 1 handelt es sich um eine zirkulare
Polarisation. In allen anderen Fillen liegt eine elliptische Polarisation vor.

Trifft eine elektromagnetische Welle auf eine Antenne, so ergibt sich eine optimale An-
kopplung nur dann, wenn die Welle die identische Polarisation wie die Antenne besitzt. Ist
dies nicht der Fall, so entstehen Kopplungsverluste. Die polarisationsbedingte Koppeleffizi-
enz berechnet sich geméB [32] aus dem normierten Skalarprodukt der Polarisationsvektoren

des Sendefelds Eg (z,¢) und der Empfangsantenne E4 (z,1):

‘ES(Z,I) -Ep(z,1) ’2
’2

Tpol = (3.68)

B[ |Eaten)
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3.3. Methoden zur Berechnung der Strahlungskopplung

Die im vorigen Abschnitt vorgestellten Kenngroflen dienen zur Beschreibung der Eigen-
schaften einzelner Antennenelemente. Da Antennen oftmals Teil eines komplexeren Sys-
tems sind, ist jedoch auch von groBer Wichtigkeit, wie die Antennen mit den anderen Sys-
temkomponenten wechselwirken. So ist in einem THz-Messsystem eine verlustarme Signal-
tibertragung nur dann gewéhrleistet, wenn die von den quasioptischen Elementen erzeugte
Strahlform an die Feldverteilung bzw. Richtcharakteristik der Empfangsantenne angepasst
ist. Ein Maf} zur Quantifizierung dieser Eigenschaft ist die Strahlungskoppeleffizienz 7;,q.
Die mathematischen Methoden zur Berechnung dieser Koppeleffizienz werden im Folgen-

den vorgestellt.

3.3.1. Grundlagen der elektromagnetischen Feldtheorie

Im Vergleich zum Mikrowellenbereich besitzen Strahlungssignale bei THz-Frequenzen
in der Regel deutlich niedrigere Leistungspegel. Dies sowie die Tatsache, dass THz-Signale
aufgrund der kiirzeren Wellenldnge ein ausgeprégtes Divergenzverhalten aufweisen, fiihrt
bei vielen Anwendungen notwendigerweise zum Einsatz fokussierender Elemente wie Spie-
gel oder Linsen. Durch die spezielle Amplituden- und Phasenverteilung fokussierter Strah-
len ist die Annahme einer ebenen Wellenfront mit einer homogenen Intensititsverteilung
nicht mehr giiltig und eine direkte Berechnung der Empfangsleistung anhand der Anten-
nenwirkfldche oder des Gewinns oftmals nicht moglich. Vielmehr hat in diesem Fall eine
exakte Bestimmung der Strahlungskopplung anhand feldtheoretischer Berechnungsmetho-
den zu erfolgen: Gemél der Feldtheorie stellt sich in der Umgebung einer im Sendemodus
betriebenen Antenne eine bestimmte Aperturfeldverteilung Ex (x,y,7’) ein. Aufgrund des
Reziprozititstheorems ergibt sich beim Empfang eines Strahlungssignals genau dann eine
gute Kopplung, wenn das eintreffende Feld Es (x,y,z’) moglichst gut mit dem im Sendefall
betrachteten Aperturfeld tibereinstimmt. Mathematisch ldsst sich die Kopplungsstirke an-

hand des Feldkopplungskoeffizienten c,q bestimmen [39]:

na= [ [ EaGxn2)Es(x.3,2)aA (3.69)

Dabei kennzeichnet A die aufgespannte Fliche an der Position 7/, in welcher die beiden
Felder betrachtet werden. Die Strahlungsleistungskoppeleffizienz 1,4 ergibt sich aus dem
Betragsquadrat des Feldkopplungskoeffizienten. Da die Koppeleffizienz unabhingig von der
Feldstédrke bzw. der Signalleistung ist, muss bei der Berechnung eine Normierung auf die je-

weiligen Leistungspegel Py und Ps von Sende- und Empfangsfeld vorgenommen werden.
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Diese berechnen sich zu

Pass = //Efi/s(x’y)EA/S(X,y)dA W], (3.70)

Fiir die Strahlungskoppeleffizienz gilt schlielich

* 2
- ‘Crad|2 - ‘ffEA(xay)ES(xvy)dA|

"~ PaPs [ [EA(x,y)Ea(x,y)dA [ [ E{(x,y)Es(x,y)dA’ 3.71)

Nrad

Neben der kartesischen Darstellung kann diese Gleichung auch durch Kugelkoordinaten
ausgedriickt werden. Dieser Ansatz bietet sich fiir die Anwendung auf Fernfelder an und

berechnet sich zu

. |/ [E3(6,9)Es(6.¢)sin0d0dg|
had = T TEx (0, 0)EA(0, 9)sin0d0dg | | E5(6,9)Es(0,¢)sin0d0de’

(3.72)

Gleichung (3.71) bzw. Gleichung (3.72) sind allgemeingiiltig und fiir beliebige, komplex-
wertige Feldverteilungen E und Es anwendbar. Die mathematische Bestimmung kann sich

je nach Komplexitit der Feldverteilungen allerdings als extrem rechenintensiv erweisen.

3.3.2. Kopplung von GauBstrahlen

Handelt es sich bei den in Gleichung (3.71) betrachteten Feldern um GaufBstrahlen mit ei-
ner Feldverteilung gemill Formel (3.9), so lassen sich die Doppelintegrale analytisch 16sen.
Hierzu werden zwei Gauf3strahlen betrachtet, die anhand der Lage und Gro8e ihrer Taillen
(woa und woy,) charakterisiert sind. Fiir den Fall, dass die Strahlen deckungsgleich sind, erhilt
man ideale Strahlungskopplung. Verluste ergeben sich bei einem axialen Versatz, also bei
einer Verschiebung um eine Distanz Az entlang der optischen Achse, oder bei der seitlichen
Verschiebung um Ar, dem sogenannten lateralen Versatz. Beide Fille sind in Abbildung 3.7

gezeigt. Der Faktor fiir die Leistungskopplung lautet

Nrad = Max * Mat- 3.73)

Dabei gilt

4
- (WOb/WOa + W()a/W()b)2 + (lAZ/TCWOaWOb)Z

Nax (3.74)
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(@ (b)

Abbildung 3.7.: (a) Axialer und (b) lateraler Versatz zweier GaufBstrahlen [39].
und

—2Ar? (W(Z)a + w(z)b)

: 3.75
Pl 93 + (Rde/n)? G

Mat =€

Da im Unterschied zu Gleichung (3.71) die aufwendige Berechnung eines zweidimensiona-
len, komplexwertigen Integrals entfillt, ldsst sich die Kopplung von Gaufstrahlen anhand
der Gleichungen (3.73)-(3.75) sehr effizient bestimmen. Allerdings lésst sich die Ausbrei-
tung idealer GauB3strahlen in einem realen Systemaufbau nur ndherungsweise erreichen. Je
nachdem, wie exakt ein Strahlungssignal durch einen GaufB3strahl reprisentiert wird, fithren
diese Gleichungen zu mehr oder weniger genauen Ergebnissen. Gerade da sich bei antennen-
basierten System Nebenkeulen in der Richtcharakteristik ausbilden konnen, durch welche
zusitzlich zur Hauptkeule ein Strahlungstransfer stattfindet, kann es zu erheblichen Abwei-
chungen im Vergleich zur allgemeinen feldtheoretischen Berechnung kommen [48]. Daher
muss fiir jeden Anwendungsfall sorgfiltig gepriift werden, ob die Annédherung eines Signals

durch einen Gauf3strahl hinreichend genau ist.
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4. Entwurf und Berechnung von Breitbandantennen im
THz-Bereich

In diesem Kapitel werden die unterschiedlichen Konzepte zum Entwurf von Ultrabreitband-
antennen vorgestellt und miteinander verglichen. Dabei werden neben geometrischen Be-
sonderheiten auch die Einfliisse der Materialeigenschaften auf die Verlustanteile betrachtet,
welche speziell bei hohen Frequenzen eine nicht zu vernachlédssigende Rolle spielen. An-
hand zweier ausgewdhlter Planarstrukturen werden die Funktionsweise und die analytischen
Vorschriften zum Entwurf von THz-Antennen diskutiert. Ergénzend erfolgt ein Vergleich
mit numerischen Simulationsergebnissen sowie eine messtechnische Untersuchung anhand
skalierter Mikrowellenmodelle im GHz-Frequenzbereich. Abschliefend wird die Erweite-
rung einer Planarantenne durch Kombination mit einer Linse zur sogenannten Hybridan-
tenne vorgestellt. Neben der Erkldarung der Funktionsweise und den Vorteilen einer solchen
Konstruktion werden die mathematischen Methoden zur Berechnung der Strahlungseigen-
schaften solcher quasioptischen Komponenten erldutert. Wesentliche Ergebnisse dieses Ka-

pitels sind in [49] veroffentlicht.

4.1. Konzepte zur Realisierung breitbandiger Antennen

Fiir eine Vielzahl technischer Anwendungen ist eine hohe Strahlungsbandbreite wiinschens-
wert. Je nach Einsatzgebiet unterliegt die Entwicklung von Breitbandsystemen unterschied-
lichen Kriterien und Zielsetzungen. Beispielhaft seien die steigenden Anforderungen an heu-
tige Kommunikationssysteme hinsichtlich maximaler Dateniibertragungsraten, die verbes-
serte Messempfindlichkeit von Sensoranwendungen oder die Erhohung der Zeitauflosung
von Radarsystemen genannt. So unterschiedlich die Motivationsgriinde fiir die Entwicklung
solcher Systeme auch sind, so verbindet sie doch alle der Bedarf an Breitbandantennen fiir
die effiziente Ubertragung und Ankopplung elektromagnetischer Signale an die entsprechen-
de Messelektronik. Aus diesem Grund reicht die Entwicklung spezifizierter Antennentypen
bis in die 1950er Jahre zuriick.

Wie in der Einleitung dargelegt wurde, besteht die Motivation dieser Arbeit zur Antennen-
entwicklung einerseits in der Aufnahme ultrakurzer THz-Impulse sowie andererseits in der
breitbandigen Strahlungsdetektion als Basis fiir zukiinftige Multipixelanwendungen. Bei der

Messung von Impulssignalen hiangt das Strahlungsspektrum im wesentlichen von Form und
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Breite des Impulses ab, wobei die Bandbreite mit kiirzer werdender Impulsdauer ansteigt.
Um eine formtreue Ubertragung der Signale zu gewihrleisten, muss die Antennenbandbrei-
te mindestens so grof3 wie Signalbandbreite sein. Bei bildgebenden Verfahren dagegen liegt
der Schwerpunkt auf dem Empfang von CW-Signalen. Hierbei kann durch Erhohung der
Empfangsbandbreite eine Erhchung der Signalleistung und somit ein verbessertes Signal-
Rausch-Verhiltnis bzw. eine verbesserte Messempfindlichkeit erreicht werden. Dies gilt be-
sonders bei der Charakterisierung thermischer Strahlungsquellen.

Der Begriff breitbandig bedeutet in den geschilderten Zusammenhéngen, dass sich die
Charakteristika einer Antenne wie Impedanz oder Richtcharakteristik innerhalb des betrach-
teten Frequenzbereichs nur unwesentlich dndern. Die Bandbreite BW (engl. Bandwidth)
wird durch eine untere Grenzfrequenz f,, und eine obere Grenzfrequenz f, festgelegt. Hiu-
fig wird die relative Bandbreite BW,| in Bezug auf die Mittenfrequenz f,, ausgedriickt:

_Jfo— S _ it S

BWrel = 7 100 [%] mit fi, = 5 4.1
m

Speziell bei der Untersuchung ultrabreitbandiger Strukturen ist auch die Definition

BW = 20 4.2)

Ju

sehr geldufig. In diesem Fall wird der Wert der Bandbreite auch oft durch die Anzahl der
enthaltenen Oktaven N ausgedriickt. Eine Oktave bedeutet, dass die obere Grenzfrequenz
doppelt so grof3 wie die untere ist. Allgemein formuliert ergibt sich

N = M_ (4.3)

log(2)

Bereits in den 1950er Jahren wurden Antennen mit einer Bandbreite BW, > 40 : 1 ent-
wickelt, was einem enormen Wert von mehr als 5 Oktaven entspricht [32]. Aufbauend auf
diesem Durchbruch wurde an unterschiedlichen Konzepten geforscht, um den Anspriichen
der jeweiligen Anwendungsbereiche gerecht zu werden. In den folgenden Abschnitten wer-
den die wichtigsten Konzepte vorgestellt und ihre Eignung fiir den Einsatz in einem THz-

Strahlungsempfinger untersucht.

4.1.1. Winkelkonstante Antennen

Gemif [32, 50] verfiigt eine Antenne iiber frequenzunabhingige Charakteristika, wenn

eine komplette Beschreibung ihrer Geometrie durch Winkel moglich ist. Einfache Beispiele
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4.1. Konzepte zur Realisierung breitbandiger Antennen

(@ (b)

Abbildung 4.1.: Beispiele winkelkonstanter Antennen: (a) Bikonischer Dipol, (b) Planare Bowtie-
Antenne [32].

sogenannter winkelkonstanter Strukturen stellen der unendlich ausgedehnte bikonische Di-
pol sowie dessen planares Aquivalent, die Bowtie-Antenne, dar (sieche Abbildung 4.1). Diese
Strukturen lassen sich allein anhand ihres Offnungswinkels o beschreiben. Eine allgemeine
Untersuchung dieses Konzepts wurde von Rumsey anhand kongruenter Antennengeome-
trien durchgefiihrt [50]. Betrachtet wurde dabei eine Antenne, deren Kantenverlauf r als

Funktion der Winkel in einem Kugelkoordinatensystem beschrieben werden kann, also

r=F(0,9). (4.4)

Damit die Antenne bei einer um den Faktor K skalierten Wellenldnge die gleichen elek-
tromagnetischen Eigenschaften wie bei der urspriinglichen Wellenldnge aufweist, muss die

Antennengeometrie 7 um den gleichen Faktor skaliert werden. Folglich gilt

¥ =KF(0,9). 4.5)

Um die Position des AntennenfufSpunkts im Ursprung des Koordinatensystems fix zu lassen,
ist es notwendig, zusitzlich zur Skalierung eine Drehung um den Winkel C durchzufiihren.

Letztendlich ergibt sich fiir eine kongruente Antenne der Zusammenhang

KF(6,0)=F(6,0+C). (4.6)
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4. Entwurf und Berechnung von Breitbandantennen im THz-Bereich

Eine Losung dieser Gleichung lautet:

r=F(6,9) = ¢ f(6) @.7)
mit
1 dK

Dies ist eine allgemeingiiltige Losung fiir eine beliebige Funktion f(6,¢). Der bekannteste
Vertreter dieses Typs ist die logarithmische Spiralantenne. Die ausfiihrliche Untersuchung
dieses Antennentyps erfolgt in Kapitel 4.4. Abschlieend sei hierzu noch erwihnt, dass sich
echt frequenzunabhéngige Systeme aufgrund ihrer unendlich gro3en bzw. kleinen geome-
trischen Abmessungen in der Realitit nicht umsetzen lassen. Vielmehr ergeben sich aus
den begrenzten Abmessungen eine obere und eine untere Grenzfrequenz, durch welche die
Bandbreite definiert wird. Die Abmessungsbegrenzung kann durch den maximal verfiigba-
ren Raum, durch die Anforderungen an die mechanische Stabilitit oder durch die minimal

erreichbare StrukturgroBe bei der Herstellung festgelegt sein.

4.1.2. Selbstkomplementére Antennen

Beim Konzept der selbstkomplementéiren Antennen handelt es sich um einen Sonderfall des
Babinetschen Prinzips [32]. Dieses Prinzip wurde 1837 von Jacques Babinet aufgestellt und
besagt, dass ein optischer Strahl, der auf eine Blende fillt, das gleiche Beugungsmuster er-
zeugt wie die der Blende entsprechende komplementire Struktur. Komplementir bedeutet
dabei, dass die abgedeckten Bereiche offen sind und umgekehrt. Dieses Prinzip ldsst sich
auf Antennen iibertragen und fiihrt zu folgendem Zusammenhang zwischen der Impedanz

einer Antenne Z; und der Impedanz Z, ihrer komplementéren Struktur:

ZZ
Z1Zp = ZO 4.9)

Dabei ist Zy die Wellenimpedanz des Freiraums. Ein bekanntes Beispiel komplementirer

Strukturen sind die Dipolantenne und ihre zugehorige Schlitzantenne.

Wird nun eine Antenne derart entworfen, dass die metallisierten Bereiche und die nicht

metallisierten Bereich dieselbe Geometrie besitzen, so werden diese Strukturen als selbst-
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Abbildung 4.2.: Beispiele selbstidhnlicher Antennengeometrien: (a) logarithmisch-periodische An-
tenne, (b) Sierpinski-Fraktalantenne [32].

komplementir bezeichnet. In diesem Fall gilt Zy = Z; = Z; und es folgt

Zn = % (4.10)

Das bedeutet, dass eine selbstkomplementire Antenne eine konstante, reellwertige Impe-
danz besitzt, die unabhidngig von der Frequenz ist. Daraus ergibt sich die Moglichkeit,
Antennen mit extrem grofer Bandbreite zu entwerfen. Dieser Ansatz wurde erstmals von
Mushiake aufgegriffen und ist daher auch als Mushiake-Prinzip bekannt [51]. Die am hdu-
figsten eingesetzten Beispiele selbstkomplementirer Antennen sind Spiralantennen oder die

logarithmisch-periodische Antenne, welche in Kapitel 4.3 niher erklért wird.

4.1.3. Selbstahnliche Antennen

Eine weitere Moglichkeit zur Realisierung einer sehr hohen Bandbreite ist die Verwendung
selbstidhnlicher Antennen. Eine selbstihnliche Antenne basiert auf einer einfachen geome-
trischen Form, welche durch Skalierung, Drehung und Verschiebung zur einer komplexeren
Struktur erweitert wird. Beispiele fiir diesen Antennentyp sind logarithmisch-periodische
Antennen oder fraktale Antennen (s. Abbildung 4.2). Die Grundform ist dabei anhand einer
Struktur realisiert, welche selbst nur iiber eine schmale Bandbreite verfiigt. Entsprechend
der physikalischen GroBe stellt sich das Abstrahlverhalten bei einer bestimmten Wellenldn-

ge A ein. Aus der Linearitit der Maxwell-Gleichungen ergibt sich, dass eine um den Faktor
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4. Entwurf und Berechnung von Breitbandantennen im THz-Bereich

K skalierte Struktur die gleichen elektromagnetischen Eigenschaften bei der Wellenldnge
A’ = KA besitzt wie die Grundstruktur bei der Wellenléinge A. Wird der Skalierungsfaktor
derart gewihlt, dass die einzelnen Wellenldngenbereiche hinreichend nah beieinander lie-
gen, so ldsst sich eine hohe Bandbreite fiir die Gesamtstruktur erzielen. Im Gegensatz zu den
anderen vorgestellten Konzepten handelt es sich dabei aber nicht um frequenzunabhingige
Strukturen. Die Gesamtbandbreite der Antenne ergibt sich aus der Wahl des Skalierungsfak-

tors sowie aus der Anzahl der skalierten Basiselemente.

4.2. Betrachtung von Materialeigenschaften bei hohen
Frequenzen

Neben der Auswahl eines fiir die Anwendung passenden Konzepts ist die Wahl geeigne-
ter Materialien zur Herstellung der Strukturen von entscheidender Bedeutung. Dabei gilt
es, unterschiedliche Kriterien zu beachten wie mechanische Stabilitit, die Moglichkeit zur
maschinellen Bearbeitung bzw. die Integration in den verwendeten technologischen Herstel-
lungsprozess. Von besonderer Wichtigkeit ist das Wechselwirkungsverhalten eines Materials
gegeniiber elektromagnetischen Wellen bei den zu betrachtenden Signalfrequenzen. Im Spe-

ziellen soll hierzu auf die Einfliisse verschiedener Verlustfaktoren eingegangen werden.

Quantitativ lassen sich die Hochfrequenzeigenschaften von Materialien anhand ihrer

komplexwertigen Permittivitét

&(0) = &/(0) — jg' (o) 4.11)

beschreiben. Speziell bei optischen Anwendungen ist auch die Verwendung der Brechzahl
n zur Charakterisierung der Materialeigenschaften gebrduchlich. Die Permittivitiat und die

Brechzahl stehen in direktem Zusammenhang:

n() = n'(0) — jn"(0) = Vel(0) = Vel(@) — j&l (o) (4.12)

mit

"(0) = \/ 3 (Vietor e i) @13

(@) = \/ . W (el(@) +¢/(@)?) —e:(w)). (4.14)

46



4.2. Betrachtung von Materialeigenschaften bei hohen Frequenzen

Die Permittivitidt eines Materials wird durch Intraband- sowie Interbandeffekte bestimmit.
Die Intrabandeffekte werden durch freie, ungebundene Elektronen verursacht, wohingegen
Interbandeffekte durch Elektronen entstehen, welche durch Protonen an Atomriimpfe ge-

bunden sind. Somit ldsst sich Gleichung (4.11) gemél [52] folgendermaBen formulieren:

&(0) =& (0)+&(0) (4.15)

Der Intrabandanteil der freien Elektronen wird durch das Drude-Modell beschrieben und

berechnet sich zu

2
Jowy

(4.16)

Dabei steht ), fiir die Plasmafrequenz, f; fiir die zugehorige Oszillationsstidrke und ¥ fiir
den Dampfungsfaktor. Die Plasmafrequenz gibt die Grenzfrequenz an, ab welcher Elektro-
nen einem elektrischen Wechselfeld aufgrund ihrer Massentrigheit nicht mehr folgen kon-
nen. Der Dampfungsfaktor stellt den Kehrwert der Lebensdauer 7. der Ladungstriger dar,
es giltalso 1 = 1/7.

Analog dazu lésst sich der Interbandanteil anhand des Lorentz-Modells beschreiben. Fiir

dieses gilt:

b i
& (o) = :
r ;wz—wz—i—]wyl

1

4.17)

Mit Hilfe dieser Modelle lidsst sich das Resonanzverhalten von Materialien beschreiben,

welches z.B. durch Vibrationsmoden oder Polarisationsmechanismen bestimmt wird [40].

4.2.1. Materialien zur Herstellung von Antennen

Wie in Kapitel 2.1 bereits erwédhnt wurde, wird einer Antenne die Aufgabe zuteil, hoch-
frequente Signale moglichst verlustarm einem Detektorelement zuzufiihren. Aufgrund der
hohen elektrischen Leitfihigkeit o und der damit verbundenen geringen Verlustanteile hat
sich die Verwendung gut leitender Metalle zur Herstellung von Antennen besonders im Mi-
krowellenbereich als vorteilhaft erwiesen. Im MHz-Bereich wurden zwar auch supraleitende
Materialien erfolgreich zur Antennenherstellung eingesetzt [53], aufgrund der quadratischen
Frequenzabhiingigkeit der Oberflichenimpedanz von Supraleitern iibersteigen die auftre-
tenden HF-Verluste im oberen GHz-Bereich jedoch die Verluste von Metallen [54]. Hinzu

kommt, dass abhéngig von der Energieliicke des gewihlten supraleitenden Materials bei ho-
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4. Entwurf und Berechnung von Breitbandantennen im THz-Bereich

Tabelle 4.1.: Vergleich der elektrischen Leitfdhigkeit verschiedener Metalle bei Raumtemperatur.

Material Leitfihigkeit oy (2)

Silber (Ag) 6,30-107
Kupfer (Cu) 5,80-107
Gold (Au) 4,56-107
Aluminium (Al) 3,56- 107

hen Strahlungsfrequenzen sogar eine komplette Unterdriickung der Supraleitung auftreten
kann. Aus diesen Griinden beschrénkt sich diese Arbeit im Folgenden auf die Betrachtung
metallischer Antennen. Fiir die elektrische Leitfdhigkeit eines Metalls gilt die Frequenzab-
hingigkeit

__ o |8
o(w)= —jor, [m} (4.18)

wobei oy den Gleichstromwert reprisentiert. Gemél [40] besteht folgender Zusammenhang

zwischen der Leitfdhigkeit und der Permittivitét:

(o)

&glw)=1+ 08

(4.19)

Zur Ubersicht ist in Tabelle 4.1 eine Auswahl von Metallen mit hoher Leitfihigkeit darge-
stellt.

Neben geringen Leitungsverlusten spricht besonders eine weitere Eigenschaft fiir den Ein-
satz von Metallen: Bei Metallen findet eine Uberlappung der Energiebinder statt und somit
weisen diese, im Unterschied zu Halbleitern, keine Bandliicke auf. Dies bedeutet, dass Me-
talle grundsitzlich in der Lage sind, Photonen mit beliebig kleiner Energie zu absorbieren,
was speziell beim Ubergang vom Infrarotbereich zum langwelligen THz-Bereich von groBer
Wichtigkeit ist. Eine untere Grenzfrequenz hinsichtlich der Strahlungseinkopplung ist somit
aufgrund der materiellen Eigenschaften von Metallen nicht existent.

Bei der Einkopplung eines Strahlungssignals in eine Antenne erfolgt die Absorption, in-
dem das eindringende E-Feld an die freien Elektronen angreift und diese in Bewegung setzt,
wodurch eine Feldkompensation stattfindet. Dieser Kompensationseffekt duflert sich somit
in Form eines Hochfrequenzstroms. Das Ziel beim Entwurf von Antennen besteht darin, die-
sen Hochfrequenzstrom moglichst effizient der Last, also dem Detektorelement, zuzufiihren.
Im Falle einer Fehlanpassung erzeugt der nicht in der Last absorbierte Anteil des HF-Stroms

wiederum selbst ein abstrahlendes Feld, was effektiv zu einer Reflexion des Strahlungssi-
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Abbildung 4.3.: Frequenzabhéngiger Verlauf der Wirbelstromeindringtiefe fiir Silber (schwarz),
Kupfer (rot) und Gold (blau) bei Raumtemperatur.

gnals fiihrt. Dieser Effekt ist bei Antennen natiirlich unerwiinscht, ldsst sich z.B. zum Aufbau
verlustarmer Metallspiegel aber auch vorteilhaft nutzen.

Der aktive Bereich, in welchem sich dieser Absorptionsprozess abspielt, wird durch die
Wirbelstromeindringtiefe 0 definiert. Die Wirbelstromeindringtiefe hidngt von der Signal-

frequenz sowie von der elektrischen Leitfahigkeit des Metalls ab und berechnet sich folgen-

dermaf3en [55]:
1 2
0= = 4.20
\/ﬂf HoOo \/w.uoffo fm] (420)

Die Wirbelstromeindringtiefe gibt den Abstand zur Metallisierungsoberfliche an, bei wel-

chem die elektrische Feldstirke auf den Faktor 1/e abgefallen ist. Um eine hohe Absorption
eines Strahlungssignals zu erreichen, muss die Metallisierungsdicke #e folglich mindestens
so grof} wie die Wirbelstromeindringtiefe bei der entsprechenden Frequenz sein. In Abbil-
dung 4.3 sind die frequenzabhéngigen Verldufe der Wirbelstromeindringtiefe beispielhaft
fiir Silber, Kupfer und Gold dargestellt. Der Verlauf der Wirbelstromeindringtiefe fillt um-
gekehrt proportional zur Wurzel der Frequenz ab und weist bei einer Frequenz von f =0 Hz
eine Polstelle auf. Das bedeutet, dass bei Gleichstromanregung eine vollstéindige Felddurch-
dringung eines Metalls stattfindet. Somit ldsst sich die Schlussfolgerung ziehen, dass fiir
praktische Anwendungen die untere Grenzfrequenz durch die geometrischen Randbedin-
gungen in Form der Dicke #ye der Antennenmetallisierung mitbestimmt wird. Beim Ver-

gleich der verschiedenen Metalle ist erkennbar, dass die Wirbelstromeindringtiefe fiir ein
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4. Entwurf und Berechnung von Breitbandantennen im THz-Bereich

Material umso kleiner wird, je hoher dessen elektrische Leitfdhigkeit ist. Im dargestellten
Beispiel weist Silber aufgrund der hochsten Leitfahigkeit somit die geringste Eindringtiefe
auf.
Die Hochfrequenzverluste, die in einer Metallschicht der Dicke te auftreten, werden
durch die komplexwertige Oberflichenimpedanz Z bestimmt [56]:
Imet

Z, = (1+j)Rcoth (7(1 +j)) Q] @21)

Der Oberflichenwiderstand berechnet sich dabei zu

Ry=—[Q)]. (4.22)

Durch den direkten Einfluss der Wirbelstromeindringtiefe auf den Oberflichenwiderstand
zeigt sich, dass die Hochfrequenzverluste mit der Quadratwurzel der Frequenz zunehmen.
Nimmt die Signalfrequenz schlieflich derart hohe Werte an, dass sie im Bereich der Plas-
mafrequenz oder sogar dariiber liegt, so sind die Ladungstriger nicht mehr in der Lage, dem
Wechselfeld zu folgen und die Funktionalitit einer Antenne ist nicht mehr gewihrleistet.
Physikalisch bedeutet dies, dass das Material transparent wird, da die einfallende elektro-

magnetische Welle nicht mehr kompensiert wird und somit das Material durchdringen kann.

Um nun eine Aussage iiber die Eignung von Metallen hinsichtlich der Verwendung fiir
Antennenstrukturen im THz-Frequenzbereich treffen zu kénnen, wird zunichst das Reflexi-
onsverhalten einer ebenen Metallfliche bei senkrechter Bestrahlung betrachtet. Der Refle-
xionsfaktor R gibt an, welcher Leistungsanteil eines Strahlungssignals reflektiert wird. Ein
Anteil von 100 % kann nur von einem ideal leitenden Material erreicht werden und bedeutet,
dass eine einfallende Welle komplett absorbiert und danach wieder vollstindig abgestrahlt
wird. Bei realen Metallen dagegen gehen Anteile der Strahlungsleistung als Verlustwirme
verloren und/oder werden werden nicht komplett in das Elektronensystem eingekoppelt. Der
Reflexionsfaktor ldsst sich sowohl anhand des Oberflachenwiderstands als auch mittels der
Brechzahl ausdriicken [39]:

4R(@)  (n(@)—1)*+n"(0)?

= (4.23)

Rlo)=1--7, (' (@) +1)* +n"(w)>

Mit den in [52] gegebenen Werten fiir Plasmafrequenzen, Dampfungsfaktoren und Oszillati-

onsstirken fiir verschiedene Metalle wurde anhand der Gleichungen (4.11)-(4.17) zunéchst
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Abbildung 4.4.: Berechneter Verlauf der Strahlungsreflexion fiir Silber (schwarz), Kupfer (rot)
und Gold (blau) fiir verschiedene Wellenldngenbereiche: (a) THz-Bereich, (b) IR-
Bereich, (c) sichtbarer Bereich, (d) UV-Bereich. Fiir Wellenldngen unterhalb der
Plasmafrequenzen fillt die Reflexion stark ab.

die komplexwertige Permittivitit berechnet und anschlieBend mittels Gleichung (4.23) der
Verlauf des Reflexionsfaktors fiir Silber, Kupfer und Gold bestimmt. Die zugehorigen Er-
gebnisse sind in Abbildung 4.4 abhingig von der Wellenldnge dargestellt. Aus diesen Kur-
ven ist ersichtlich, dass alle drei Metalle einen homogenen Verlauf iiber den kompletten
THz-Bereich hinweg bis weit in den infraroten Wellenldngenbereich besitzen. Die grof-
ten Verluste sind fiir Gold zu verzeichnen, allerdings belduft sich der absorptionsbedingte
Verlustanteil am Ubergang zum IR-Bereich auf lediglich 1,2 %. Somit lisst sich aussagen,
dass die Metalle grundsitzlich hervorragend fiir den Einsatz in THz-Anwendungen geeignet
sind und vergleichbare Eigenschaften wie im Mikrowellenbereich besitzen. Problematisch
wird der Einsatz erst ab optischen Wellenldngen aufgrund der jeweiligen Plasmafrequenzen.
Beim direkten Vergleich tritt der Einbruch des Reflexionsparameters fiir Kupfer und Gold
bei dhnlichen Wellenldngen auf, fiir Silber hingegen ist der Einbruch aufgrund der htheren
Plasmafrequenz hin zu kiirzeren Wellenlidngen verschoben. Da Kupfer und Gold im Ver-
gleich zu Silber nicht in der Lage sind, Blauanteile zu reflektieren, besitzen diese Metalle
eine rotliche bzw. gelbliche Farbung. Im UV-Bereich schliellich ist fiir keine der drei Me-

talle ein reflektierendes Verhalten mehr festzustellen.

Fiir die praktische Anwendung ist zu beachten, dass Silber und Kupfer zwar eine ho-
he Leitfidhigkeit besitzen, jedoch unter atmosphérischen Einfliissen ein korrosives Verhalten
aufweisen. Im Gegensatz dazu verhilt sich Gold sehr stabil. Aus diesem Grund ist Gold trotz

der geringeren Leitfdhigkeit als Silber oder Kupfer bei der Herstellung von THz-Antennen
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zu bevorzugen. Hinzu kommt, dass durch die am IMS verfiigbaren Prozesse die Abschei-

dung qualitativ hochwertiger Goldschichten gewihrleistet ist.

4.2.2. Einflisse von Substrateigenschaften

Die geometrischen Dimensionen einer Antenne hingen unmittelbar vom Wellenlédngenbe-
reich ab, in welchem die Antenne eingesetzt werden soll. Fiir Anwendungen im MHz- und
unteren GHz-Bereich wie z.B. Rundfunk verfiigen die eingesetzten Antennen aufgrund ih-
rer Abmessungen im Zentimeter-, Dezimeter- oder sogar Meter-Bereich allein durch ihre
GroBe und Dicke iiber eine hohe mechanische Stabilitit. Daher konnen die Komponen-
ten als freistehende Elemente wie z.B. Stabantennen realisiert werden. Solche Strukturen
lassen sich einfach mittels mechanischer Bearbeitungsverfahren wie Frésen herstellen. Im
THz-Bereich dagegen weisen Antennen laterale Abmessungen von einigen 10 — 100 um
auf. Aufgrund dieser extrem kleinen Abmessungen sind solche Strukturen duBerst empfind-
lich gegeniiber mechanischen Einfliissen. Hinzu kommt, dass wegen der hohen Anspriiche
in Bezug auf die Fertigungsgenauigkeit konventionelle Herstellungsverfahren unzureichend
sind. Aus diesen Griinden erfolgt die Herstellung der THz-Antennen, ebenso wie der De-
tektorelemente, durch Abscheidung diinner Schichten auf einem Mikrowellensubstrat. Die
Diinnschichten werden anschlieBend mittels lithografischer Prozesse und diverser Atzver-
fahren strukturiert. Dadurch lassen sich Bauelemente mit einer kleinsten Strukturbreite im
um- oder sogar nm-Bereich herstellen, die sich zuverlissig reproduzieren lassen und zudem
tiber eine hohe mechanische Stabilitit verfiigen.

In Bezug auf die elektromagnetischen Eigenschaften ist daher zu beachten, dass neben
den innerhalb der Antennenmetallisierung auftretenden Hochfrequenzverlusten zusétzlich
dielektrische Verluste im Mikrowellensubstrat existieren. Diese Verluste werden durch freie
Ladungstriager sowie polarisationsbedingte Umladevorgidnge verursacht. Die Hochfrequenz-
verlustanteile dielektrischer Materialien werden anhand des Verlustwinkels

"

tand = (4.24)

=X
&
dargestellt. Verluste treten dann auf, wenn der Imagindrteil der Permittivitdt ungleich Null
ist. Dies kann folgendermaBen erklirt werden: Betrachtet man den Phasenterm e~ /%< einer

Wellenfunktion, so ldsst sich dieser nach [40] bei Betrachtung einer komplexwertigen Wel-

lenzahl

k= o/ Uol&o (€ — jeI) (4.25)
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Tabelle 4.2.: Auflistung dielektrischer Materialien fiir den Mikrowellen- und THz-Frequenzbereich.

Material H Brechzahl n | tan(8)x 104 Frequenz (GHz) | Referenz
Diamant 2,38 20 180 [57]
Galliumarsenid 3,59 4-9 90-420 [58]
Magnesiumoxid 3,13 0,46 92,8 [59]
Mylar 1,73-1,76 360-680 120-1000 [60]
Polyethylen 1,51 3-8 150-1110 [61]
Quartz 2,16 - 900-6000 [62]
Rexolite 1,58 - 300-10800 [63]
Saphir 3,07-3,41 4-9 90-400 [64]
Silizium 3,42 6-13 90-450 [58]
Teflon 1,43 2,5-17 120-1110 [61]
TPX 1,46 5,6-13 300-1200 [61]
sowie mittels der Ausbreitungskonstante
y=jk=o+jB (4.26)
in einen reellwertigen und einen imagindren Faktor zerlegen:
e M = o1 = g2 IB2 (4.27)

Der zweite Term beschreibt aufgrund seiner Komplexwertigkeit die kontinuierliche Phasen-
drehung der Oszillationsbewegung, wie sie typisch fiir eine harmonischen Welle ist. Der
erste Term jedoch ist reellwertig und fiihrt somit zu einem exponentiellen Abfall der Am-
plitude, was als Dampfung eines Signals innerhalb eines Materials verstanden werden kann.
Fiir verlustfreie Materialien, also sr” = 0, besitzt die Ausbreitungskonstante keinen Realteil
und die Welle propagiert mit konstanter Amplitude.

Um absorptionsbedingte Signalverluste bei Anwendungen im Mikrowellen- und THz-
Bereich gering zu halten, sollten zur Herstellung der Systemkomponenten also Materialien
verwendet werden, die einen moglichst geringen Verlustwinkel aufweisen. Eine Auswahl
hiufig verwendeter Materialien ist in Tabelle 4.2 zusammengefasst. Neben den Eigenschaf-
ten wie Brechzahl oder Verlusttangens hingt die Eignung eines Materials stark davon ab, wie

und fiir welchen Zweck es eingesetzt werden soll. Kunststoffe wie Teflon oder Polyethylen
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4. Entwurf und Berechnung von Breitbandantennen im THz-Bereich

lassen sich einfach mechanisch bearbeiten und werden deshalb hiufig zur Herstellung qua-
sioptischer Komponenten wie Linsen oder Transmissionsfenster fiir die Strahlungsiibertra-
gung verwendet. Im Hinblick auf die Verwendung als Trédgersubstrat integrierter Antennen-
und Detektorelemente sind Kunststoffe allerdings nicht geeignet: Kunststoffe werden bei
den hohen Temperaturen, die wihrend der Abscheideprozesse zur Herstellung der Diinn-
schichten vorherrschen, beschidigt. Dariiber hinaus ist ein homogenes Schichtwachstum
oder eine gute Oberflachenhaftung des abzuscheidenden Materials nicht gegeben. Aufgrund
ihrer kristallinen Struktur sowie einer hohen Temperaturunempfindlichkeit eignen sich dage-
gen Halbleiter oder oxidische Materialien wie Silizium, Saphir oder Galliumarsenid als Tra-
germaterial fiir Diinnschichten sehr gut. Hierbei ist jedoch sicherzustellen, dass die Struktur
bzw. die Gitterkonstante des Substrats zu der Gitterkonstante der Diinnschicht passt. Ist dies
nicht der Fall, so kann es auch hier zu Haftungsproblemen oder sogar zu Beschidigungen
durch mechanische Spannungen kommen.

Zusammenfassend kann man festhalten, dass die Entscheidung fiir die Auswahl eines
bestimmten Materials auf den materiellen Eigenschaften, der Moglichkeit zur maschinellen
Bearbeitung sowie der Integration in den jeweiligen technologischen Herstellungsprozess
beruht.

4.3. Entwurf logarithmisch-periodischer Antennen

Prinzipiell ist eine enorme Vielfalt an Antennenentwiirfen denkbar, welche sich anhand der
in Abschnitt 4.1 vorgestellten Konzepte realisieren lassen. Bei der Betrachtung bereits exis-
tierender wissenschaftlicher Arbeiten stechen im Besonderen vier verschiedene planare An-
tennengeometrien durch die Haufigkeit ihrer Verwendung fiir Strahlungssensoren im THz-
Frequenzbereich hervor. Diese sind die Doppelschlitzantenne, die Bowtie-Antenne sowie
die logarithmisch-periodische Antenne und die logarithmische Spiralantenne.

Die Schlitzantenne stellt die Komplementérstruktur zum Dipol dar und funktioniert als
A /2-Resonator bei einer bestimmten Wellenlinge. Die Verwendung zweier parallel ange-
ordneter Schlitze (daher der Name Doppelschlitz) bewirkt im Vergleich zum Einzelschlitz
eine Symmetrierung der Richtcharakteristik bei gleichzeitiger Erhohung des Richtfaktors.
Besonders fiir Mischeranwendungen zur Untersuchung einzelner Spektrallinien konnte die
Doppelschlitzantenne duferst erfolgreich eingesetzt werden [65, 66]. Durch die Funktions-
weise als Resonator verfiigt dieser Antennentyp allerdings iiber eine eingeschrinkte Band-
breite von etwa 20 % [67] und wird daher in dieser Arbeit nicht weiter betrachtet.

Mit einer Bowtie-Antenne, die zur Gruppe der Wanderwellenantennen gehort, lassen sich
dagegen sehr hohe Bandbreiten realisieren. Allerdings weist deren Richtcharakteristik zwei

Hauptkeulen auf, welche zudem schrig zur Senkrechten der Antennenebene geneigt sind
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[68, 69]. Beim Einsatz der Bowtie-Antenne in einem quasioptischen Empfinger dufert sich
dieses Verhalten in einer schlechten Ankopplung an einen einfallenden fokussierten THz-
Strahl. Daher wird von der Verwendung dieses Antennentyps abgeraten [70].

Die logarithmisch-periodische Antenne (kurz: log-periodische Antenne) aus der Grup-
pe der selbstihnlichen Antennen sowie die logarithmische Spiralantenne (kurz: log-Spiral-
antenne) als Vertreter winkelkonstanter Antennen dagegen bieten die Moglichkeit zum Ent-
wurf extrem breitbandiger Strukturen und besitzen zudem eine Richtcharakteristik mit stark
ausgeprigter Hauptkeule in senkrechter Richtung zu Antennenebene, wodurch eine effizi-
ente Strahlungskopplung erreicht werden kann. Der erfolgreiche Einsatz beider Antennen-
typen konnte vielfach erfolgreich demonstriert werden [48, 66, 71]. Aus diesem Grund wur-
den diese beiden Strukturen fiir weiterfithrende Untersuchungen ausgewéhlt. Eine zunéchst
grundlegende Analyse der Funktionsweise log-periodischer Antennen wird in diesem Ab-
schnitt vorgestellt. Im darauf folgenden Abschnitt folgt eine entsprechende Ubersicht zur

logarithmischen Spiralantenne.

Obwohl log-periodische Antennen grundsitzlich breitbandiges Verhalten aufweisen, er-
fiillt ein GroBteil der in der Fachliteratur vorgestellten Geometrien zusitzlich das Mushiake-
Prinzip; es handelt sich also um selbstkomplementire Strukturen. Wie bereits erkléart wurde,
besitzen selbstkomplementire Antennen eine konstante, rein reellwertige Impedanz, welche
nur von der Wellenimpedanz abhéngt. Da die in dieser Arbeit untersuchten Antennen auf ei-
nem Mikrowellensubstrat mit der Permittivitit €. aufgebracht sind, muss dessen Einfluss auf
die effektive Wellenimpedanz mitberiicksichtigt werden. Unter der Annahme, dass das Sub-
strat als elektrisch dick betrachtet werden kann (7g,, >> A), lésst sich die effektive Permitti-
vitdt ndherungsweise zu & ~ (& + 1)/2 berechnen. Als Erweiterung von Gleichung (4.10)
ergibt sich damit der Wert fiir die Impedanz einer selbstkomplementéren, planaren Antenne

auf einem massiven Substrat zu

Zy

2

Za

(4.28)

Der Entwurf einer selbstkomplementiren log-periodischen Antenne ist in Abbildung 4.5
dargestellt. Die Struktur besteht aus keilformig gegeniibergestellten Flichen, die einen Off-
nungswinkel 8 aufweisen und an eine Bowtie-Antenne erinnern. An den Randbereichen
dieser Flichen sind resonante Armbdgen mit einem Segmentwinkel o angebracht. Die Ge-
samtstruktur weist eine Punktsymmetrie zum Ursprung auf. Fiir selbstkomplementére An-

tennen muss die Bedingung a@ + B = 90° erfiillt sein.
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4. Entwurf und Berechnung von Breitbandantennen im THz-Bereich

Abbildung 4.5.: Layout einer log-periodischen Planarantenne. Die gezeigte Struktur verfiigt tiber n =
6 Armpaare [49].

Fiir reale Strukturen zeigt sich, dass das Mushiake-Prinzip nur nidherungsweise zur Be-
schreibung der Antennenimpedanz herangezogen werden kann, denn im Vergleich zu einer
Bowtie-Antenne oder einer Spiralantenne handelt es sich bei einer log-periodischen Antenne
nicht um eine echt frequenzunabhiéngige Antenne. Die log-periodischen Antennen basieren
vielmehr auf Resonanzeffekten, die sich periodisch mit der Logarithmus der Frequenz wie-
derholen. Bei einer Resonanzfrequenz funktionieren zwei Antennenarme, die sich punkt-
symmetrisch zum Antennenfulpunkt gegentiiber liegen, als abstrahlende Elemente. Der Zu-
sammenhang zweier Resonanzfrequenzen f, und f;4+1 hingt vom Skalierungsfaktor 7, dem

inneren Armradius r, und dem duBleren Armradius R, folgendermalen ab:

fn Rn+1 'n+1 \/*
= = =7 (4.29)
fn+1 Ry 'n
mit
Ry =1"%%.p, (4.30)
und
=" 4.31)

Die Bandbreite der Antenne ist durch eine untere und eine obere Grenzfrequenz festge-

legt. Die obere Grenzfrequenz wird durch den kleinsten Arm bestimmt, umgekehrt defi-
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Abbildung 4.6.: Selbstkomplementire log-periodische Antennenstruktur mit den verschiedenen Re-
sonanzpfaden fiir die jeweiligen Modelle: (a) %-Resonator, (b) %-Resonator, (©)

%-Schlitzresonator. Der rote Kasten markiert den in Abbildung 4.9 gezeigten Aus-
schnitt [49].

niert der lingste Arm die untere Grenzfrequenz. Dieses Prinzip ist fiir beliebige Frequen-
zen giiltig, es ist lediglich zu beachten, dass die StrukturgroBe entsprechend der Wellen-
lange skaliert wird. Letztendlich kann die Antenne innerhalb der gewihlten Bandbreite als
quasi-frequenzunabhiingig betrachtet werden, solange die Anderung der Impedanz zwischen
zwei Resonanzfrequenzen hinreichend gering ist. Zur Beschreibung der Funktionsweise ei-
ner log-periodischen Antenne existieren in der Fachliteratur zwei verschiedene analytische
Modelle, welche im folgenden Abschnitt vorgestellt und untersucht werden. Analytische
Modelle besitzen deshalb eine wichtige Bedeutung, da sie immer den ersten Schritt in-
nerhalb einer Entwurfskette bilden. Je genauer ein Modell ist, umso effizienter kann der
Entwurfsprozess ablaufen und umso geringer ist die Notwendigkeit nachtriglicher Korrek-

turschritte.

4.3.1. Bewertung existierender Entwurfsmodelle

Beim ersten Modell [72, 73] wird die log-periodische Antenne als Resonator der Linge

N

2 2\ /e

(4.32)

betrachtet, wobei Ay der Wellenlidnge im Freiraum entspricht. Die Linge £, besteht aus
zwei Teilen: Der Linge eines Armbogens mit dem Winkel o und der Linge eines Bowtie-
Segments mit dem Winkel 3. Der entsprechende Resonanzpfad ist in Abbildung 4.6a veran-

schaulicht. Aufgrund der endlichen Breite weisen die Resonanzarme am inneren Bogen eine
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4. Entwurf und Berechnung von Breitbandantennen im THz-Bereich

kiirzere Linge als am dufleren Bogen auf. Fiir die Berechnung wird daher der arithmetische
Mittelwert benutzt. Die effektive Resonatorldnge ergibt sich somit zu
Ritm) (@a+f)mr  m(l+VT)m

(
_ — 4,
b 2 180° 4 (4.33)

SchlieBlich konnen die Resonanzfrequenzen mit (4.32) und (4.33) zu

2-C()

fn - rn(l ‘I’\/%)ﬂ Eeff

(4.34)

berechnet werden. Dabei ist ¢o die Vakuumlichtgeschwindigkeit. Diesem Modell zufolge ist
fiir eine Antenne mit n Armpaaren eine Anzahl von n Resonanzfrequenzen zu erwarten, die

dariiber hinaus unabhingig von den gewihlten WinkelgréBen o und  sind.

Beim zweiten Modell [71, 73, 74, 75] werden die Arme selbst als A /4-Resonatoren be-
trachtet ohne Einfluss der Bowtie-Struktur. Der entsprechende Resonanzpfad ist in Abbil-
dung 4.6b gezeigt. Die Berechnung der Resonanzfrequenzen erfolgt dhnlich wie beim vori-
gen Modell, jedoch wird hier nur der Winkel « in Betracht gezogen. Somit ergibt sich die
effektive Resonanzlinge ¢, zu

_ (Ratm) am _ n(l+VT)ma

by = = 435
" 2 180° 360° (4.35)

und fiir die Resonanzfrequenzen gilt entsprechend

co-90°

fn= ra(1+/7)0m\/Eer

(4.36)

Wie beim vorigen Modell sind n verschiedene Resonanzfrequenzen fiir eine Struktur mit n
Armpaaren zu erwarten. Im Unterschied dazu liegt in diesem Fall jedoch eine Abhiingigkeit
des Armwinkels & vor: Eine Vergroerung des Armwinkel fiihrt aufgrund einer erhohten
Resonanzldnge zu einer kleineren Resonanzfrequenz und umgekehrt. Fiir die in der Lite-
ratur hiufig anzutreffende Konstellation o = 45°/8 = 45° ergeben sich fiir beide Modelle
identische Ergebnisse.

Zur Priifung der Genauigkeit der vorgestellten Verfahren wurden beide analytischen Mo-
delle mit numerischen Simulationen verglichen. Dazu wurden dreidimensionale Antennen-
modelle in der Simulationssoftware CST Microwave Studio® [76] implementiert und mit-

tels einer finiten Integrationstechnik (FIT) simuliert. Die AbsolutmaBe der Strukturen sind
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4.3. Entwurf logarithmisch-periodischer Antennen

Tabelle 4.3.: Geometrische Parameter der simulierten log-periodischen Testantennen.

H ri (Hm) ‘ o (deg) ‘ B (deg) ‘ n ‘ T
Anty ¢ 5 60 30 6 \/5
Anty o 5 45 45 6 \/§

an dem in [66] vorgestellten Entwurf einer log-periodischen Planarantenne auf einem Silizi-
umsubstrat fiir den Frequenzbereich f = 1 —6 THz orientiert. Zur Untersuchung des Einflus-
ses des Armwinkels wurden zwei verschiedene Geometrien mit vergleichbaren Gesamtab-
messungen analysiert. Die geometrischen Parameter der beiden untersuchten Testantennen
Anty 1 und Ant, 5 sind in Tabelle 4.3 aufgelistet. Die Antennen wurden in der Simulation
zunichst frei schwebend in einer Vakuumumgebung betrachtet. Als Material fiir die An-
tennenmetallisierung wurde ein idealer elektrischer Leiter der Dicke #er = 50 nm gewdéhlt.
Der Zweck dieser idealisierten Annahmen besteht darin, den Fokus auf die geometrischen
Parameter zu legen und Einfliisse wie die Ausbreitung von Substratmoden oder durch eine
frequenzabhingige Permittivitit des verwendeten Substratmaterials zu vermeiden. Die Last
wurde in Form eines diskreten Ports simuliert, der im FuB3punkt der Antenne angeschlossen
wurde. Die Portimpedanz wurde gemafl Gleichung (4.28) berechnet. Aus Effizienzgriinden
wurden die Antennen im Sendemodus simuliert. Gemif des Reziprozititstheorems ergeben
sich daraus die gleichen Antenneneigenschaften wie im Empfangsmodus.

Zur Untersuchung des frequenzabhiingigen Resonanzverhaltens einer Antenne bietet sich
die Betrachtung des Reflexionsparameters an. Das Simulationsergebnis fiir die Struktur
Ant, 1 ist in Abbildung 4.7 dargestellt. Zusitzlich sind die berechneten Frequenzen fiir das
A /2-Modell und das A /4-Modell gemifB den Gleichungen (4.34) und (4.36) abgebildet.

Befindet sich die Antenne in der Resonanz, so verschwindet der Imaginirteil der Impe-
danz und der Realteil ist an die Portimpedanz angepasst. Die Anregungsleistung wird mit
einer hohen Effizienz abgestrahlt, was sich in einem tiefen Dip der |S;;|-Kurve duBert. Es
ist ersichtlich, dass die berechneten Frequenzen beider Modelle deutlich vom numerisch
simulierten Kurvenverlauf abweichen. Solche Abweichungen sind von fritheren Untersu-
chungen bekannt, weshalb versucht wurde, eine Kompensation durch die Einfiihrung eines
Korrekturfaktors zu erreichen [66]. Obwohl die Verwendung eines Korrekturfaktors zu hel-
fen vermag, die Genauigkeit fiir einzelne Resonanzpunkte zu verbessern, so ist trotzdem
festzustellen, dass die Anzahl der nach (4.34) und (4.36) berechneten Resonanzen nicht mit
der Anzahl der in der numerischen Simulation auftretenden Dips iibereinstimmt.

Die entsprechenden Ergebnisse fiir die Antennengeometrie Ant, o sind in Abbildung 4.8
fiir das A /2- und A /4-Modell dargestellt. Im Vergleich zur numerischen Simulation von

Ant, 1 zeigt der Kurvenverlauf von Anty » eine deutliche Verschiebung zu hoheren Fre-

59



4. Entwurf und Berechnung von Breitbandantennen im THz-Bereich

Abbildung 4.7.:
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Simulation des Reflexionsparameters fiir die Struktur Ant, ; (schwarz). Die

senkrechten Linien zeigen die Resonanzfrequenzen, die mittels des A /2-Modells
(rot) sowie des A /4-Modells (blau) berechnet wurden [49].

AT

10 12

Frequenz (THz)

14 16 18

Abbildung 4.8.: Simulation des Reflexionsparameters fiir die Struktur Ant, > (schwarz). Die senk-
rechten Linien zeigen die Resonanzfrequenzen, die mittels des A /2-Modells (rot)
sowie des A /4-Modells (blau) berechnet wurden. Fiir diesen Spezialfall liefern bei-
de Modelle identische Ergebnisse [49].
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.]max

.] min

Abbildung 4.9.: Simulation der Stromdichteverteilung einer log-periodischen Antenne im Resonanz-
fall. Die Kombination zweier Minima (1) + (3) und eines Maximums (2) der Strom-
dichteverteilung deutet auf eine Halbwellenresonanz im Randbereich zwischen zwei
Armelementen hin [49].

quenzen aufgrund des kleineren Armwinkels ¢. Auch hier zeigen sich deutliche Abwei-
chungen fiir beide Modelle sowohl hinsichtlich der Position der auftretenden Resonanzfre-
quenzen als auch in deren Anzahl. Das Fazit, das sich aus diesen Resultaten ziehen lésst,
ist, dass keines der beiden Modelle als exakte Richtlinie fiir den Antennenentwurf dient.
Aus diesem Grund wird das Verhalten der log-periodischen Antenne genauer untersucht
mit der Zielsetzung, deren Verhalten besser zu verstehen und daraus ein neues Modell zu

entwickeln, das eine deutlich hohere Zuverldssigkeit fiir den Entwurfsprozess verspricht.

4.3.2. Entwicklung eines neuen analytischen Modells

Ein aufschlussreiche Methode zur Untersuchung, auf welchem Weg sich eine Resonanz aus-
breitet, liegt in der Betrachtung der Stromdichteverteilung einer Struktur. Die dafiir notwen-
digen Untersuchungen wurden ebenfalls mit CST Microwave Studio® durchgefiihrt. In der
Simulation zeigt sich, dass der Strom entlang des Schlitzbereichs zwischen zwei benach-
barten Armen auftritt und nicht im Zentrum der Arme selbst. Zur Veranschaulichung ist in
Abbildung 4.9 die simulierte Stromdichteverteilung im Resonanzfall dargestellt. Wie direkt
erkennbar ist, widerspricht dieses Ergebnis sowohl den Erwartungen des A /4-Modells als
auch des A /2-Modells. In Bezug auf letzteres wurden Unstimmigkeiten hinsichtlich der zu
erwartenden Verteilung der Stromdichte bereits in [66] festgestellt. Bei genauer Uberlegung
tritt das gezeigte Verhalten hinsichtlich des Skineffekts allerdings nicht unerwartet auf, da
die Strome im Inneren eines Leiters durch elektromagnetische Wechselfelder kompensiert
werden und sich die Strome ausschlieBlich auf die Randbereiche verteilen. Exakt dieses

Verhalten wurde in [32] anhand einer log-periodischen Mikrowellenantenne bereits gezeigt:
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4. Entwurf und Berechnung von Breitbandantennen im THz-Bereich

Der Vergleich einer voll metallisierten Planarstruktur mit einer Drahtantenne der gleichen
Geometrie fiihrte zu gleichem Verhalten der Antenne. In Bezug auf die beiden existierenden
Modelle diirfte dies nicht der Fall sein, da die jeweiligen Resonanzpfade bei der Drahtan-
tenne unterbrochen wéren.

Die Simulation in Abbildung 4.9 zeigt, dass der Strom an den Ecken zweier benach-
barter Arme nahezu Null wird, wie an den Positionen (1) und (3) erkennbar ist. Eine
maximale Stromdichte tritt dagegen im Ubergangsbereich zwischen den Armen und der
Bowtie-Struktur auf (s. Position (2)). Die Kombination aus zwei Minima und einem Ma-
ximum ist ein typisches Anzeichen fiir eine A /2-Resonanz. Daher wird im Folgenden die
log-periodische Antenne auf eine solche Resonanz im Schlitzbereich zwischen zwei be-
nachbarten Armen untersucht, wie sie in Abbildung 4.6¢ verdeutlicht ist. Die entsprechende

Liange der beschriebenen Resonanzpfade berechnet sich zu

an

En:rn(l—i—\/%) 1800

+m(vVT-1), (4.37)

woraus sich unmittelbar die Resonanzfrequenzen zu

- €0 438
I = (U V)t a7 = 1)) e (4.38)

ergeben [49]. Im Unterschied zum existierenden A /2-Modell liegt eine Abhéngigkeit vom
Armwinkel o vor. Zusitzlich gibt es einen wesentlichen Unterschied zu beiden anderen
Modellen: Fiir eine Schlitzresonanz treten insgesamt zwei Resonanzfrequenzen weniger auf,
da die Anzahl an Schlitzen um zwei geringer ist als die Anzahl der Arme. Bei einer Anzahl
von n Armpaaren sind also n — 2 Resonanzfrequenzen zu erwarten.

Um dies zu priifen, wurden fiir die Struktur Ant,, 1 gemiB Gleichung (4.38) die Reso-
nanzfrequenzen berechnet und mit der numerischen Simulation des Reflexionsparameters
verglichen. Das Ergebnis ist in Abbildung 4.10 veranschaulicht.

Im Gegensatz zu den anderen Modellen zeigen die mittels des neuen Modells berechne-
ten Schlitzresonanzen eine sehr gute Ubereinstimmung mit der Simulation sowohl in Bezug
auf die Position als auch hinsichtlich der Anzahl der Resonanzfrequenzen. Ein quantitative
Gegeniiberstellung der Ergebnisse kann Tabelle 4.4 entnommen werden. Die entsprechen-
den Ergebnisse fiir die Struktur Ant, o sind in Abbildung 4.11 sowie die Fehlerberechnung
in Tabelle 4.5 gezeigt. Auch hier zeigt das neue Modell eine sehr viel hohere Genauigkeit
als die beiden anderen Modelle auf. Somit wurde gezeigt, dass das neue Modell sehr gute

Ergebnisse fiir idealisierte Metallstrukturen in einer Freiraumumgebung liefert.
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Abbildung 4.10.: Simulation des Reflexionsparameters fiir die Struktur Ant, ¢. Die senkrechten
Linien zeigen die Resonanzfrequenzen, die mittels des neuen Modells berechnet
wurden [49].
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Abbildung 4.11.: Simulation des Reflexionsparameters fiir die Struktur Anty 5. Die senkrechten Li-
nien zeigen die Resonanzfrequenzen, die mittels des neuen Modells berechnet wur-
den [49].
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Tabelle 4.4.: Vergleich der numerisch simulierten mit den anhand des neuen Modells analytisch be-
rechneten Resonanzfrequenzen fiir die Struktur Ant, 1 [49].

H Ji ‘ S ‘ /3 ‘ Ja
Numerische Simulation (THz) | 10,02 | 8,48 | 7,12 | 6,18
Analytische Berechnung (THz) | 10,16 | 8,54 | 7,18 | 6,04
rel. Abweichung (%) 1,4 0,7 | 0,8 | 2,3

Tabelle 4.5.: Vergleich der numerisch simulierten mit den anhand des neuen Modells analytisch be-
rechneten Resonanzfrequenzen fiir die Struktur Ant, 5 [49].

H h ‘ g ‘f3‘f4
Numerische Simulation (THz) | 13,22 | 11,06 | 9,28 | 7,98

Analytische Berechnung (THz) | 13,21 | 11,11 | 9,34 | 7,85
rel. Abweichung (%) 0,1 0,5 06 | 1,6

Im nidchsten Schritt werden die Einfliisse von Substrateffekten beriicksichtigt, um die
Simulation den realen Bedingungen anzupassen. Fiir die Untersuchung wurde die Anten-
nengeometrie Anty 1 verwendet und diese an der Schnittstelle zwischen einem Vakuum-
Halbraum und einem Silizium-Halbraum (& = 11,9) positioniert, woraus sich eine effektive
Permittivitidt von &g = 6,45 ergibt und die Portimpedanz entsprechend angepasst werden
muss. Als Material fiir die Antennenmetallisierung wurde Gold gewéhlt. Der simulierte Ver-
lauf des Reflexionsparameters ist in Abbildung 4.12 dargestellt. Wie zu erwarten war, sind
die Resonanzdips durch den Einfluss des Substrats um den Faktor 1/,/€ zu niedrigeren
Frequenzen verschoben. Die Ergebnisse der Modellberechnung weisen eine vergleichbar
hohe Genauigkeit wie bei den Freiraumstrukturen auf. Die zugehorigen Ergebnisse hinsicht-
lich des Vergleichs zwischen analytischer und numerischer Berechnung sind in Tabelle 4.6

aufgelistet.

Die Berechnung der Resonanzfrequenzen von log-periodischen Antennen anhand des neu
entwickelten Modells zeigt somit eine sehr gute Ubereinstimmung mit den numerischen Si-
mulationen des Reflexionsparameters. Eine zur Verifikation des neuen Modells notwendige
messtechnische Charakterisierung der Streuparameter direkt im THz-Frequenzbereich ist
mit der aktuell verfiigbaren Messtechnik nicht moglich. Daher wird diese Untersuchung an-
hand skalierter Modelle im Mikrowellenbereich (engl. Large-Scale Models) durchgefiihrt.
Wesentlich ist dabei, dass sich die skalierten Mikrowellenmodelle aufgrund der Linearitit
der Maxwell-Gleichungen [32] genau wie die THz-Strukturen verhalten. Fiir die Messun-

gen wurden die Strukturparameter der Testantennen derart ausgewihlt, dass die auftretenden
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Frequenz (THz)

Abbildung 4.12.: Simulation des Reflexionsparameters fiir die Geometrie Ant, 1 auf einem unend-
lich dicken Siliziumsubstrat. Die senkrechten Linien markieren die Positionen der
Resonanzfrequenzen, die anhand des neuen Modells berechnet wurden [49].

Tabelle 4.6.: Vergleich der numerisch simulierten mit den anhand des neuen Modells analytisch be-
rechneten Resonanzfrequenzen fiir die Struktur Ant, ; auf einem unendlich dicken Si-
liziumsubstrat [49].

H S ‘ /2 ‘ /3 ‘ fa
Numerische Simulation (THz) || 3,93 | 3,32 | 2,79 | 2,38
Analytische Berechnung (THz) || 4,00 | 3,36 | 2,83 | 2,38
rel. Abweichung (%) 1,8 | 1,2 | 1,4 | 0,0

Resonanzdips innerhalb des Frequenzbereichs f = 1 — 8 GHz zu erwarten sind, da dieser
Bereich mittels konventioneller Netzwerkanalysetechnik sehr gut erfassbar ist.

Fiir das Experiment wurden insgesamt drei Antennen mit unterschiedlicher Geometrie
untersucht (Antg, 1-Antg,3). Eine vollstindige Auflistung der jeweiligen geometrischen Pa-
rameter sowie eine Zusammenfassung der Ergebnisse findet sich in Anhang A. Stellvertre-
tend soll zur Erkldrung an dieser Stelle die Analyse von Struktur Antg,; erldutert werden.
Als Substratmaterial wurde Rogers® TMM 10i (fgy, = 1270 um; & =9,8; tan d = 0,0022)
mit einer beidseitigen Kupferkaschierung (fmer = 35 pm) ausgewihlt. Numerische Simu-
lationen haben gezeigt, dass fiir Substrate, deren Dicke unterhalb von etwa 1 mm lag, der
quasistatische Niherungswert &g ~ (& + 1)/2 fiir die effektive Permittivitidt noch nicht er-
reicht wurde. Fiir dickere Substrate ist diese Néherung giiltig, wodurch die ,,Simulation

eines unendlich dicken Substrats gerechtfertigt ist.
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4. Entwurf und Berechnung von Breitbandantennen im THz-Bereich

Mikrowellensubstrat SE'H
(Rogers TMM101)
Lotanschluss Antenne (Kupfer)

Abbildung 4.13.: Fotografie eines fiir die messtechnische Charakterisierung hergestellten Mikrowel-
lenmodells einer log-periodischen Antenne.
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Abbildung 4.14.: Simulation (schwarz) und Messung (blau) des Reflexionsparameters fiir die Struk-
tur Antg 1. Die senkrechten Linien markieren die Positionen der mittels des neuen
Modells berechneten Resonanzfrequenzen [49].

Die Strukturen wurden mittels Fotolithografie und anschlieendem Nassitzen hergestellt.
Aus Griinden einer einfacheren Kontaktierung wurden die beiden Hilften der log-periodi-
schen Antennen auf gegeniiber liegenden Seiten der Platine gefertigt. Dadurch ldsst sich die
Gefahr eines Kurzschlusses im engen Spaltbereich des Antennenfu3punkts vermeiden. Die
Fotografie einer hergestellten Struktur ist in Abbildung 4.13 zu sehen. Fiir die Messung wur-
de das eine Ende eines Koaxialkabels an die Fulpunktanschliisse der Antenne geldtet. Das
andere Ende wurde per SMA-Stecker direkt an einen Netzwerkanalysator angeschlossen.
In Abbildung 4.14 sind die simulierten und die gemessenen Ergebnisse des Reflexionspara-
meters Antg, 1 aufgezeigt. Der Vergleich beider Kurven zeigt einen Amplitudenversatz von
etwa 3 dB. Der Unterschied wird durch die Mikrowellenverluste im Koaxialkabel verursacht
und entsteht dadurch, dass das Kabel nicht im Kalibrationsvorgang erfasst wird. Dieser Am-

plitudenversatz wurde bei samtlichen durchgefiihrten Messungen beobachtet.
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4.4. Entwurf logarithmischer Spiralantennen

Tabelle 4.7.: Vergleich der numerisch simulierten sowie der nach Gleichung (4.38) analytisch be-
rechneten Resonanzfrequenzen mit den Messwerten fiir die Struktur Antg 1 [49].

[ alrlslns

Messung (GHz) | 573 ] 487|415 3.52
Numerische Simulation (GHz) || 5,72 | 4,83 | 4,10 | 3,53
rel. Abweichung (%) 02|08 | 1,2 ] 03
Analytische Berechnung (GHz) || 5,83 | 4,90 | 4,12 | 3,47
rel. Abweichung (%) 1,7 | 0,6 | 0,7 1.4

In Bezug auf die Resonanzdips ist eine sehr gute Ubereinstimmung beider Kurven zu be-
obachten. Wie zu erwarten war, treten lediglich n = 4 und nicht n = 6 Dips auf, wie von den
bisherigen Modellen vorausgesagt wird. Zusitzlich sind die nach Gleichung (4.38) berech-
neten Resonanzfrequenzen dargestellt. Die Auswertung der Abweichung zwischen Messung
und Simulation bzw. zwischen Messung und Berechnung ist in Tabelle 4.7 aufgelistet. Der
maximale Fehler betrdgt weniger als 2 %. Fiir die anderen Strukturen konnten vergleichbar

gute Ergebnisse erzielt werden (s. Anhang A).

4.4. Entwurf logarithmischer Spiralantennen

Die Spiralantenne ist einer der wichtigsten Vertreter der Wanderwellenantennen. Die be-
kanntesten Ausfithrungen sind die lineare Spirale, auch Archimedische Spirale genannt, und
die logarithmische Spiralantenne. Beide Typen besitzen dhnliche Eigenschaften hinsicht-
lich der Bandbreite und des Abstrahlverhaltens, wobei die logarithmische Spirale geringere
Hochfrequenzverluste aufweist [32]. Da dieser Sachverhalt gerade bei steigenden Frequen-
zen eine immer wichtigere Rolle spielt, wird die log-Spiralantenne bevorzugt eingesetzt.
Die log-Spiralantenne wurde bereits in den 1950er Jahren ausfiihrlich untersucht, wobei
Strukturen mit einer relativen Bandbreite von mehr als 20:1 entwickelt wurden [77]. Der
schematische Aufbau einer solchen Antenne ist in Abbildung 4.15 dargestellt. Der Kurven-
verlauf der duBeren Umrandung einer logarithmischen Spiralantenne ergibt sich ausgehend

von Gleichung (4.7) fiir eine konstante Funktion

f(6)=ry (4.39)

und lautet somit

r=rg-e*?. (4.40)
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4. Entwurf und Berechnung von Breitbandantennen im THz-Bereich

Abbildung 4.15.: Schematische Darstellung einer logarithmischen Spiralantenne [32].

Dabei bezeichnet ry den inneren Radius der Spiralkurve und a die Steigung, mit welcher
sich der Kurvenradius r; exponentiell bei einer Drehung um den Winkel ¢ vergroBert. Durch
Drehung der entstandenen Randkurve um den Winkel d entsteht eine zweite Kurve ().
Die Flidche, welche beide Kurven einschlieflen, definiert den Metallisierungsbereich eines
Spiralarms. Der zweite Arm ergibt sich schlieBlich durch eine punktsymmetrische Spiege-
lung des ersten Arms zum Ursprung. Mathematisch lésst sich die Geometrie der Gesamt-

struktur also anhand der Verldufe der Randkurven formulieren:

ry=ry- 9% (4.41)
ry=rg-e® T (4.42)
ry=ry-e"®"79) (4.43)

Die beiden separierten Spiralarme sind bei praktischen Anwendungen durch eine Signal-

quelle, eine Zuleitung oder eine andere Last im Antennenfulpunkt miteinander verbunden.

Als Wanderwellenantenne beruht die Funktionsweise der Spiralantenne im Unterschied
zur log-periodischen Antenne nicht auf Resonanzeffekten. Zur Erkldrung des Prinzips sei
der Sendefall betrachtet: Bei einer Signalanregung im Antennenfuflpunkt breitet sich ein
Strom entlang der Antennenarme vom Zentrum in die Auflenbereiche aus. Hat der Strom
einen bestimmten Weg zuriickgelegt, so 10st sich die elektromagnetische Welle von der Me-

tallisierung ab und propagiert in den die Antenne umgebenden Raum. Die Positionen auf
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4.4. Entwurf logarithmischer Spiralantennen

der Antenne, an welchen der Abstrahlungsprozess stattfindet, werden als aktive Bereiche
bezeichnet. Im Vergleich zur Bowtie-Antenne, die ebenfalls zu den Wanderwellenantennen
gehort, zeichnet sich die Spiralantenne vor allem durch ihre hohe Richtwirkung aus [68, 77].
Bei einer Bowtie-Antenne laufen die HF-Strome in beiden Keilstrukturen geradlinig in ent-
gegengesetzte Richtungen, was das Auftreten zweier schrig angeordneter Hauptkeulen in
der Richtcharakteristik zur Folge hat. Demgegeniiber iiberlagern sich die Felder, die von
den Armen der Spiralantenne abgestrahlt werden, derart, dass sich eine einzelne Hauptkeule
senkrecht zur Metallisierungsebene ausbildet [69], wodurch eine bessere Ankopplung an ein
einfallendes Strahlungssignal ermoglicht wird.

Weil sich die Positionen der aktiven Bereiche abhingig von der Wellenlidnge verschieben,
ist die Bandbreite einer Spiralantenne durch die minimale innere sowie die maximale duf3ere
Abmessung beschrinkt: Ist die Wellenlidnge groBer als die Lange eines Spiralarms, so wird
das HF-Signal am Ende des Metallisierungsabschnitts reflektiert, bevor es zur Abstrahlung
kommt. Entspricht die Armlénge der Signalwellenlénge, funktioniert die Antenne als Re-
sonator in Form eines gewundenen A-Dipols, wodurch die untere Grenzfrequenz bestimmt

wird. Die entsprechende Wellenlidnge berechnet sich geméf [66] zu

D &+1
Ao = [ (14a2) =

(4.44)

Dabei bezeichnet D den groBtmoglichen Kreis, welcher in die Struktur eingepasst werden
kann (s. Abbildung 4.15). Fiir Frequenzen oberhalb dieser Grenzfrequenz kommt es zur
Abstrahlung der Signalenergie in den aktiven Bereichen, bevor das Ende des Spiralarms
erreicht ist. Da eine Reflexion in diesem Fall ausbleibt, weist die Spiralantenne innerhalb
der Nutzbandbreite kein Resonanzverhalten auf.

Fiir hohe Frequenzen riicken die aktiven Bereiche schlieBlich soweit ins Zentrum der
Struktur, dass die Abstrahlung unmittelbar im FuBpunktbereich erfolgt. Dies fiihrt eine An-
derung der zirkularen Polarisation zu einer elliptischen mit sich. Die Wellenlidnge, bei der
dieses Verhalten eintritt, dient zur Definition der oberen Grenzfrequenz und berechnet sich
nach [66] zu

Amin = 20d. (4.45)

In diesem Fall kennzeichnet d den kleinstmoglichen Kreisdurchmesser im inneren Bereich
der Antenne (s. Abbildung 4.15). Im Unterschied zur unteren Grenzfrequenz macht sich die
obere Grenzfrequenz nicht anhand eines abrupten Ubergangs im Verlauf der Impedanz oder

des Eingangsreflexionsparameters bemerkbar, da der Zuleitungsbereich selbst als eine Art
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4. Entwurf und Berechnung von Breitbandantennen im THz-Bereich

Tabelle 4.8.: Geometrische Parameter der log-Spiralantenne Antc, 1.

ro (mm) ‘ a ‘ 0 (deg) ‘ N
09 03] 70 |15

Linearantenne betrachtet werden kann. Diese Linearantenne kann zwar Leistung abstrahlen,
besitzt allerdings keine gerichtete Strahlcharakteristik und fiihrt zu der erwihnten Veridnde-
rung der Polarisation.

In Bezug auf die Richteigenschaften einer Spiralantenne wird in [77] angegeben, dass
die Anzahl der Umdrehungen der Spiralarme grundsitzlich einen relativ geringen Einfluss
auf die Richtcharakteristik besitzt, wenn auch ein optimaler Bereich von 1-1,5 Umdrehun-
gen festgestellt werden konnte. Fiir zu kleine Werte des Steigungsfaktors a ergibt sich ein
schlechtes Abstrahlverhalten, wohingegen sich die Arme fiir groBe Werte nur langsam dre-
hen und sich die Antenne wie ein Dipol verhilt. Der Winkel & legt den Fiillfaktor fest, also
das Verhiltnis zwischen der metallisierten und der nicht metallisierten Flidche. Fiir den spe-

ziellen Fall 6 = 7/2 ergibt sich eine selbstkomplementidre Geometrie.

Die Funktionsweise der log-Spiralantenne wurde in vorangegangenen Arbeiten ausfiihr-
lich untersucht [66, 77]. Die Richtlinien zur Festlegung der Bandbreite fithren zu zuver-
lassigen Ergebnissen, Unzulidnglichkeiten wie bei den Modellen zur Beschreibung der log-
periodischen Antenne sind nicht bekannt. Dennoch wurde der Vollstindigkeit halber ein
Funktionstest anhand einer skalierten Mikrowellenantenne durchgefiihrt, vergleichbar der
log-periodischen Antenne. Die durchgefiihrte Streuparameteranalyse beschrinkt sich aller-
dings auf die untere Grenzfrequenz, da, wie bereits erwidhnt wurde, die obere Grenzfrequenz
nicht anhand einer signifikanten Verlaufsidnderung identifiziert werden kann. Die Fotografie
einer gefertigten Testplatine mit mehreren Antennenstrukturen ist in Abbildung 4.16 darge-
stellt. Zur Herstellung wurde ebenfalls das Material Rogers® TMM 10i verwendet, die geo-
metrischen Parameter der Struktur Ant¢,1 sind in Tabelle 4.8 aufgelistet. Dabei bezeichnet
N die Anzahl der Umdrehungen eines Spiralarms. Erneut wurden die simulierten und ge-
messenen Frequenzverldufe des Reflexionsparameters untersucht und mit der analytischen
Entwurfsrichtlinie verglichen. Die zugehorigen Ergebnisse sind in Abbildung 4.17 veran-
schaulicht. Die numerische Simulation zeigt eine gute Ubereinstimmung mit der Messung.
Die UnregelmiBigkeiten der Verldufe sind den Koppeleffekten der einzelnen Antennen un-
tereinander sowie der Ausbreitung von Storsignalen aufgrund der relativ grofen Platinen-
male geschuldet.

Es ist deutlich erkennbar, dass bei der unteren Grenzfrequenz bei beiden Kurven ein schar-

fer Dip auftritt. Zum Vergleich ist die gemif3 Gleichung (4.44) berechnete untere Grenzfre-
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4.4. Entwurf logarithmischer Spiralantennen

Abbildung 4.16.: Fotografie einer Testplatine zur messtechnischen Charakterisierung von log-
Spiralantennen im Mikrowellenbereich [78].
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Abbildung 4.17.: Vergleich des numerisch simulierten (schwarz) und des gemessenen (blau) Reflexi-

onsparameters fiir das Mikrowellenmodell der Spiralantenne Ant 1. Die rote Linie
kennzeichnet den Designwert [78].

quenz durch die senkrechte Linie markiert. Auch hier konnte eine sehr gute Ubereinstim-
mung mit der Simulation bzw. Messung beobachtet werden, wodurch die Genauigkeit des

Entwurfsmodells bestitigt wird.
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4. Entwurf und Berechnung von Breitbandantennen im THz-Bereich

Horn Hohlleiter

THz-Signal s,Backshort™

Membran mit Detektor

Abbildung 4.18.: Schematische Darstellung eines horngekoppelten THz-Strahlungsdetektors.
4.5. Vergleich zwischen Linsen und Hornantennen

Wie in den vorangegangenen Abschnitten gezeigt wurde, hingt die Grofe einer Planaran-
tenne unmittelbar von der Wellenldnge ab. Dies fiihrt bei THz-Anwendungen wegen der im
Vergleich zum Mikrowellenbereich hoheren Frequenzen zu Antennengeometrien mit ent-
sprechend kleiner Empfangsfldche, was sich in einer geringen Empfangsleistung bzw. einem
niedrigen Signal-Rausch-Verhiltnis niederschlagen kann. Eine einfache geometrische Ver-
groflerung der Antennenfldche stellt keine Losung dieses Problems dar, da die Signale, die
in den nicht aktiven Bereichen einer Antenne empfangen werden, einfach reflektiert werden.

Zwei bewihrte Methoden zur Erhohung der effektiven Empfiangerwirkfliche ist die Be-
nutzung von Hornantennen oder Linsen. Im Folgenden werden diese beiden Ansitze mitein-
ander verglichen und auf einen moglichen Einsatz fiir die entsprechenden THz-Anwendung-

en gepriift.

4.5.1. Funktionsweise von Hornantennen

Bei einer Hornantenne wird die Freiraumstrahlung vergleichbar einem Trichter durch eine
grof3e kreis- bzw. rechteckformige Apertur aufgenommen, gebiindelt und verlustarm in eine
raumlich sehr viel kompaktere Hohlleitermode transformiert. Aufgrund der Aperturfeldver-
teilung in Form einer Besselfunktion lésst sich besonders mit einem Rillenhorn eine hervor-
ragende Ankopplung an eine Gaullwelle bei gleichzeitiger Unterdriickung von Nebenkeulen
erzielen [39, 79]. Hornantennen finden vor allem im Mikrowellenbereich Anwendung, durch
die technologischen Méglichkeiten zur hochprizisen Herstellung konnen solche Strukturen
mittlerweile aber sogar bis zu einer Frequenz von 10 THz erfolgreich eingesetzt werden
[80].

Das THz-Detektorelement mit der planaren Koppelstruktur wird bei einer Hornantenne
direkt in den Hohlleiterpfad integriert. Dies ist schematisch in Abbildung 4.18 dargestellt.

Typischerweise ist der Hohlleiter am Ende mit einem Kurzschluss (engl. Backshort) ab-
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Planarantenne ' P Substrat
mit Detektor l

Abbildung 4.19.: Schematische Darstellung der Ausbreitung verlustbehafteter Substratmoden.

geschlossen, wodurch aufgrund der Uberlagerung des hin- und riicklaufenden Signals eine
Stehwelle zustande kommt. Der Detektor wird im Abstand einer viertel Wellenlidnge der Si-
gnalfrequenz vom Backshort positioniert. Da an dieser Stelle ein Feld- bzw. Intensitdtsmaxi-
mum vorliegt, ldsst sich eine gute Signalankopplung an den Detektor erreichen. Allerdings
bringt dieses Konzept mehrere Nachteile mit sich: Das Backshort-Prinzip funktioniert ledig-
lich fiir eine einzelne Frequenz optimal. Bei ultrabreitbandigen Anwendungen ergibt sich
also fiir einen Grofteil der Signalfrequenzen eine eingeschrinkte Kopplung aufgrund eines
fehlangepassten Abstands des Detektors zum Kurzschluss. Hinzu kommt, dass fiir prak-
tische Anwendungen lediglich Bandbreiten von weniger als 2:1 erreicht werden konnen,
um die unerwiinschte Ausbreitung verlustbehafteter Moden hoherer Ordnung innerhalb des
Hohlleiters zu verhindern [40]. Letztendlich kommt es im THz-Bereich zu einem weiteren
Problem, da die Signalwellenldnge im Bereich der Substratdicke (fsyp = 300 — 500 pm) liegt.
Dadurch kommt es zu einer Signalausbreitung innerhalb des Substrats und es treten Steh-
wellen aufgrund von Reflexionen an den beiden Luft-Substrat-Ubergangen auf [70, 81, 82].
Diese Signale werden als Substratmoden bezeichnet, was schematisch in Abbildung 4.19
dargestellt ist. Dieser Effekt wird dadurch verstérkt, dass das Verhiltnis der Leistungsantei-
le in der Luft zu denen im Substrat direkt von der Permittivitit abhingt [83]:

Paup 3/2
Zswb g (4.46)
PLuft '

Die Substratmodenanteile nehmen also mit steigender Permittivitédtszahl zu. Fiir Silizium
(& = 11,7) ergibt sich beispielsweise, dass sich ein Anteil von 97 % der gesamten Signal-
leistung im Substrat ausbreitet. Substratmoden sind unerwiinscht, da sie starke Verzerrungen
der Richtcharakteristik bewirken und somit zu massiven Verlustanteilen fithren konnen [70].
Eine Moglichkeit, um das Auftreten von Substratmoden zu vermeiden, besteht in der Ver-
wendung sehr diinner Membrane [70, 84]. Dabei zeigt sich als positiver Nebeneffekt eine
Erhohung der Detektorempfindlichkeit als Konsequenz der massiv reduzierten thermischen
Leitfiahigkeit der Membranstrukturen. Allerdings fiihrt die starke thermische Entkopplung

des Detektors vom Wirmebad zu einer Erhohung der Detektionszeitkonstante.
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Abbildung 4.20.: Schematische Darstellung einer Linsenantenne.

Zusammenfassend ldsst sich sagen, dass den Moglichkeiten zur effizienten Strahlungs-
kopplung sowie zur Erhohung der Detektionsempfindlichkeit die Nachteile einer geringen
Empfangsbandbreite sowie einer eingeschrinkten Detektionsgeschwindigkeit gegeniiberste-
hen. Da gerade die als nachteilig betrachteten Eigenschaften wesentlich bei der Detektion
ultrakurzer Strahlungsimpulse sind, werden hornbasierte Empfianger nicht als erfolgverspre-

chend betrachtet und deshalb nicht weiter im Rahmen dieser Arbeit untersucht.

4.5.2. Funktionsweise und Berechnung von Linsenantennen

Das Konzept einer Linsenantenne, bei welcher eine dielektrische Linse mit einer Planaran-
tenne kombiniert wird, wurde 1993 von Biittgenbach vorgestellt [85] und ist schematisch
in Abbildung 4.20 dargestellt. Ein wesentlicher Vorteil dieses Aufbaus ist, dass durch das
direkte Aufbringen des Chips mit der Planarantenne auf der dielektrischen Linse dessen
effektive Substratdicke deutlich vergrofert wird und die Ausbreitung von Substratmoden
unterdriickt wird [70, 81].

Je nach Linsendurchmesser verfiigt solch ein quasioptischer Empfinger iiber eine sehr
hohe Wirkfliche. Die iiber diese Fliche eingekoppelte Strahlungsleistung wird aufgrund der
refraktiven Wirkung der Linse direkt auf die Planarantenne fokussiert und mittels dieser
dem Detektor zugefiihrt. Da sich die Strahlung quasi ,,frei” innerhalb der Linse ausbreitet
und nicht in Form einer bestimmten Mode, existieren keine frequenzeinschrinkenden Ei-
genschaften wie bei der Hornantenne. Da der Detektor zudem durch die Verwendung eines
massiven Substrats thermisch stark an das Wirmebad angekoppelt werden kann, lassen sich
Systeme mit sehr kurzer Detektionszeitkonstante realisieren. Nachteilig ist die Tatsache,
dass reflexionsbedingte Verluste am Ubergang zwischen Luft und Linse auftreten, welche
unmittelbar mit der Permittivititszahl ansteigen. Zwar ldsst sich dieses Problem durch die
Benutzung einer Antireflexschicht beheben, allerdings funktioniert dieses Konzept nur fiir

eine einzelne Frequenz optimal [83] und ist daher nicht fiir hohe Bandbreiten nutzbar. Ins-

74



4.5. Vergleich zwischen Linsen und Hornantennen
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Abbildung 4.21.: Modell einer Linsenantenne zur Berechnung der Strahlungseigenschaften.

gesamt tiberwiegen jedoch die Vorteile einer Linsenkonstruktion, weshalb dieses Konzept
einer genaueren Untersuchung unterzogen wird.

Wie in Kapitel 3.1 angedeutet wurde, ist die geometrische Strahlenoptik zur Beschreibung
solcher Komponenten im THz-Bereich unzureichend, da deren Verhalten durch Beugungs-
effekte dominiert werden. Um zu verstehen, wie solch eine Linsenantenne funktioniert und
wie deren Strahlungseigenschaften mathematisch bestimmt werden konnen, sei das Modell
in Abbildung 4.21 betrachtet [48, 83, 86]. Dazu sei erneut der Sendefall betrachtet, wodurch
eine kompaktere Darstellungsweise ermoglicht wird. Die Ergebnisse sind jedoch ohne Ein-
schriankung fiir den Empfangsbetrieb giiltig. Die Linse besteht aus einer Halbkugel vom
Durchmesser D = 2R sowie einer zylindrischen Erweiterung der Linge Lex. Die Mitte der
planaren Seite der Halbkugel befindet sich im Ursprung O des Koordinatensystems. Die
Planarantenne sitzt an der Linsenriickseite und besitzt die Koordinaten (xg,yo, —Lex). Un-
terscheiden sich xg und yo von Null, so sitzt die Planarantenne nicht zentrisch auf der Linse,
was in der Praxis durch Ungenauigkeiten bei der Montage auftreten kann und eine Verkip-
pung der Richtcharakteristik bewirkt [66]. Bei Anregung der Antenne mit einer Signalquelle
breiten sich Nahfelder E(x,y,7') im Bereich um die Antenne aus. Besteht die Linse aus ei-
nem Material mit einer hohen Permittivitédtszahl (& > 4), so ist die substratseitige Kopplung
so stark, dass die Strahlungsausbreitung in der Luft vernachlédssigt werden kann und im
weiteren ausschlieBlich die Feldanteile im Dielektrikum betrachtet werden konnen [86].

Weiterhin sei angenommen, dass sich die Linsenoberfliche im Fernfeld der Planaranten-
ne befindet. In diesem Fall ldsst sich die Richtcharakteristik der Planarantenne in Richtung
eines dielektrischen Halbraums gemif} der Gleichungen (3.24) und (3.25) aus den Nahbe-

reichsfeldern berechnen. Anhand der Richtcharakteristik lidsst sich die Feldverteilung im In-
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Abbildung 4.22.: Schematische Darstellung der elektrischen und magnetischen Feldkomponenten
am Ubergang zwischen zwei Medien fiir (a) eine TM-Welle und (b) eine TE-Welle
[87].

neren der Linse direkt an der Grenzflache zwischen Linse und Luft bestimmen. Hierbei muss
beachtet werden, dass aufgrund der zylindrischen Erweiterung bzw. eines eventuellen Ver-
satzes vom Zentrum der Linsenriickseite der Abstand von der Planarantenne zu unterschied-
lichen Punkten auf der Linsenoberflache variiert. Daher miissen zusétzlich der abstandsbe-
dingte 1/r-Abfall der Feldstirke sowie eine Phasendrehung der Form e /%A beriicksichtigt
werden. Im nichsten Schritt werden die Feldanteile berechnet, welche unmittelbar auf3erhalb
der Linsenoberflache auftreten. Bedingt durch den Unterschied der Brechzahlen zwischen
Luft und Linsenmaterial ergeben sich Reflexionsverluste, welche sowohl vom Auftreffwin-
kel des Wellenvektors zum Normalenvektor der Oberfldche an einem bestimmten Punkt als
auch von der Polarisationsrichtung der Strahlung abhidngen. Zur Bestimmung der transmit-
tierten und reflektierten Anteile werden die Feldvektoren in ihre Komponenten parallel bzw.
senkrecht zur Ausbreitungsebene zerlegt, wie in Abbildung 4.22 gezeigt ist. Die Ausbrei-
tungsebene wird dabei durch den Wellenvektor sowie den Normalenvektor zur Linsenober-
flache aufgespannt. Liegt der elektrische Feldvektor in dieser Ebene, so liegt eine parallele
Polarisation vor, weshalb das Signal auch als TM-Welle bezeichnet wird. Umgekehrt besitzt
eine TE-Welle einen E-Feldvektor senkrecht zur Ausbreitungsebene. Bei Kenntnis der senk-

recht und parallel polarisierten Felder konnen die transmittierten Feldanteile schlieBlich mit
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Hilfe der Fresnelkoeffizienten berechnet werden [83]:

(nulme)2cos(l//i) - \/(nLilnse)Z —sin(y;)?

Tpar = (4.47)

(1) ot 4 () —sntun?

1\ 2
cos(y;) — (an) —sin(y5)
Fsenk = (4.48)

cos(¥i) + \/(nulm)z —sin(y;)?

fpar = (”L‘“”) (4.49)
(”Lilns cos ll/l \/ ansc o Sln ll/l)z
2 cos(
fsenk = ) (450)

cos(y;) + \/(”Lilnse) — sin(y;)?

Bei den beiden Transmissionskoeffizienten 7y, und #geny ist zu beachten, dass die Formeln
nur giiltig sind, wenn der Winkel des Wellenvektors zum Normalenvektor der Linsenoberfla-
che kleiner als der Grenzwinkel W, = arcsin(1/npinse) ist. Ist der Winkel gleich oder grofer
als der Grenzwinkel, so ergibt sich eine Totalreflexion des Signals und der Transmissions-
koeffizient wird zu Null.

Durch Multiplikation der Fresnelkoeffizienten mit den Feldanteilen im Linseninneren di-
rekt an der Grenzfliche ergeben sich die Feldkomponenten unmittelbar auBBerhalb der Linse.
Aus dem Vektorprodukt der jeweiligen Feldvektoren mit den Normalenvektoren zur Lin-
senoberfliiche lisst sich die Verteilung der dquivalenten elektrischen Stromdichte J; sowie

der magnetische Stromdichte Ms an der Linsenoberfliche berechnen:

Jo=nxH 4.51)
Vi, = —ii x E (4.52)

Jeder Punkt auf der Linsenoberfliche emittiert abhidngig von Amplitude, Phase und Richtung
der elektrischen und magnetischen Stromdichte am jeweiligen Ort ein Strahlungssignal in
den Freiraum. Das Gesamtstrahlungssignal an einem Beobachtungspunkt P im Fernfeld der
Linse (r > 10D) und daraus schlieBlich die Richtcharakteristik lassen sich anhand der Be-
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rechnung des Beugungsintegrals iiber der kompletten Linsenoberflidche S bestimmen [83]:

Jjke Ik

Eg=———— (Lo +ZyN 4.53

0 anr (Lo +ZoNo) (4.53)
jke=ikr

= Lo — Z 4.54

0= (Lo —=Z0Ny) (4.54)

Die Komponenten Ng o bzw. Lg o lassen sich durch Zerlegung der Strahlungsvektoren N
und L entlang der Einheitsvektoren im sphirischen Koordinatensystem bestimmen. Die
Strahlungsvektoren selbst lassen sich direkt aus der elektrischen und magnetischen Strom-

dichteverteilung berechnen:

N= / /fseU"RCOS(‘V))dS (4.55)
S

L= / / el Reos() gg (4.56)
S

Da die Bestimmung des Doppelintegrals duferst rechenintensiv ist, wurde in vorangegange-
nen Arbeiten [48, 86] eine Niherung verwendet, indem ein Integral durch die Summation
einer endlichen Anzahl von Besselfunktionen substituiert wurde. Da inzwischen Rechner-
systeme mit einer hohen Leistungsfihigkeit zu Verfiigung stehen, wurde im Rahmen dieser
Arbeit auf ein solches Berechnungsverfahren verzichtet und stattdessen die ausfiihrliche Be-
rechnung gemif der Gleichungen (4.51) bis (4.56) durchgefiihrt, indem diese Gleichungen

in ein MATLAB®-Programm [88] implementiert und numerisch berechnet wurden.

Die Berechnung der reflexionsbedingten Leistungsverluste ldsst sich auf dhnliche Weise
bestimmen. Im Unterschied zur Berechnung der Richtcharakteristik werden dabei allerdings
nicht die Transmissionskoeffizienten, sondern die Reflexionskoeffizienten betrachtet: Das
elektrische Feld Eo, welches sich innerhalb der Linse in Richtung der Grenzflache zwischen
Linse und Luft ausbreitet, wird darum erneut in die senkrecht und parallel polarisierten An-
teile zerlegt und diese mit den Reflexionskoeffizienten gemif3 der Gleichungen (4.47) und
(4.48) multipliziert. Das reflektierte Feld ergibt sich somit zu E"reﬂ,mt = Ereﬁ,senk +Ereﬁ’par.

Der Anteil der reflektierten Leistung ergibt sich zu

. 2

Ereﬂ,tot
e i (4.57)

o2
o
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und der Faktor der transmittierten Leistung zu

T=1-R (4.58)

Im Unterschied zur Feldtransmission ist die direkte Berechnung der Leistungstransmission
anhand der Transmissionskoeffizienten nicht ohne weiteres moglich, da die Strahlungsleis-
tung bzw. -intensitéit neben der Feldstidrke auch von der Wellenimpedanz abhéngt, welche
sich innerhalb der Linse von derer im Freiraum unterscheidet. Da bei der Reflexionsbe-
trachtung ausschlieBlich Felder innerhalb eines einzelnen Mediums in Relation zueinander
gesetzt werden, kann der Einfluss der Wellenimpedanz vernachldssigt werden.

Neben den Reflexionsverlusten an der Linsenoberfliche entstehen absorptionsbeding-
te Verluste innerhalb der Linse. Emittiert die Planarantenne die Strahlungsleistung P, so

kommt an der Linsenoberfldche die Leistung P; < Py an, wobei

AP=Py—P (4.59)

die im Linsenmaterial absorbierte Leistung darstellt. Der Verlustanteil innerhalb der Linse
lasst sich ndherungsweise zu
AP

=1 — ¢ %Linse 4.60
B e (4.60)

berechnen [39], wobei #1inse = R + Lex; die Linsendicke im Zentrum und o den Absorpti-
onskoeffizienten darstellen. Dieser berechnet sich zu
_ 27ngipsetan &

o= T 4.61)

4.5.3. Vorstellung gebrauchlicher Linsengeometrien

Im vorangegangenen Abschnitt wurde zunichst allgemein das Funktionsprinzip einer inte-
grierten Linsenantenne vorgestellt und anschlieBend das mathematische Riistzeug zur Be-
stimmung ihrer Strahlungseigenschaften erldutert. Neben der Auswahl einer bestimmten
Geometrie fiir die Planarantenne sowie des Materials fiir die Linse existieren beliebige Kom-
binationsmoglichkeiten hinsichtlich Form und GroBe der Linse. Grundsitzlich gilt natiirlich

das Ziel, die Linse derart zu dimensionieren, damit die einfallende Welle so gebiindelt wird,
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dass der Fokuspunkt genau an der Position der Planarantenne liegt. Zudem sollte der fo-

kussierte Strahl moglichst gut an die Planarantenne koppeln. In fritheren Arbeiten wurden

zum Teil detaillierte Untersuchungen iiber die Wechselwirkung von Linsen mit Strahlungs-

signalen im Mikrowellen- und Submm-Wellenbereich durchgefiihrt. Die Eigenschaften der

bekanntesten Linsenformen sind im Folgenden zusammengefasst:
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A)

B)

)

Elliptische Linse: Die Geometrie dieses Linsentyps besitzt im Langsschnitt eine ellip-
tische Grundform, woher auch die Namensgebung stammt. Eine Ellipse verfiigt iiber
zwei Brennpunkte. Wird die Linse im zweiten Brennpunkt senkrecht zur optischen
Achse abgeschnitten und der Detektor im Brennpunkt platziert, wird eine einfallende
Welle genau auf diesen Punkt gebiindelt. Dadurch lassen sich hohe Koppelfaktoren
erzielen. Jedoch ist die elliptische Linse aufgrund ihrer Formgebung schwierig herzu-

stellen.

Erweiterte hemisphdrische Linse: Dieser Linsentyp findet sehr hdufig Verwendung im
THz-Bereich und basiert auf einer halbkugelférmigen Linse, an deren flachen Seite ein
zylindrischer Fortsatz der Linge Lex; angehédngt ist. Eine ausfiihrliche Untersuchung
der erweiterten hemisphirischen Linse in Kombination mit einer Doppelschlitzanten-
ne wurde in [83] vorgestellt. Dabei konnte gezeigt werden, dass durch Variation der
Erweiterungslidnge die Richtschirfe der Linsenantenne beeinflusst werden kann. Un-
ter anderem wurde herausgefunden, dass fiir den speziellen Fall Lexy = R/ (npinse — 1)
das Verhalten elliptischer Linsen, mit Ausnahme eines geringen Phasenfehlers, nahe-
zu perfekt nachgeahmt werden kann. Dies ist besonders deshalb von Bedeutung, da

sich sphirische Strukturen einfacher als asphérische herstellen lassen.

Hyperhemisphdrische Linse: Bei der hyperhemisphirischen Linse handelt es sich
ebenfalls um einen Spezialfall der erweiterten hemisphirischen Linse. Im Unterschied
zur Nachbildung der elliptischen Linse besitzt die hyperhemisphérische Linse eine et-
was kiirzere Erweiterung der Linge Lex = R/npinse. Dieser Linsentyp besitzt eine
geringere Richtschirfe als die elliptische Linse und koppelt daher schlechter an ebene
Wellen an. Allerdings tritt bei hyperhemisphirischen Linsen keine sphdrische Aber-
ration auf. Bei der sphirischen Aberration, auch Offnungsfehler genannt, werden die
am Linsenrand einfallenden Strahlen an einem anderen Ort fokussiert als Strahlen, die
zentral auf der Linse einfallen. Mit einer hyperhemisphirischen Linse ldsst sich eine

sehr gute Kopplung an fokussierte Signale wie z.B. GaufBstrahlen erzielen.
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In diesem Kapitel werden die Me