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This paper proposes directivity synthesis that simultaneously controls two orthogonal polarization components for

multimode horns with a rectangular-waveguide aperture. In addition to reduction of both cross-polarization components

and sidelobe levels, we realize orthogonally co-polarized components with the same beamwidth, and increases of gain

within a coverage. As an example of an elliptical beam for both linear and circular polarizations, we present optimal

mode coefficients to achieve a 10-dB beamwidth of 33◦ × 90◦ with low cross-polarization characteristics. Also, we show

optimal mode coefficients for realizing relative power level of −3 dB or higher over wide coverage region, and then discuss

an increase of the gain in a case of elliptical coverage.
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だ円ビームのための方形開口多モードホーンの最適モード係数
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1. はじめに

ホーンアンテナは，反射鏡アンテナの 1次放射器とし
てよく用いられ 1, 2, 3)，衛星通信 4)では交差偏波成分
の低いホーンアンテナが開発されてきた 5)．特に衛星
搭載用アンテナでは小型化が求められ 6, 7)，高次モー
ドの制御によって交差偏波成分の低減と小型化が実現で
き 8, 9)，広帯域化については最近でも検討が行われてい
る 10)．近年，ホーンの内壁をメタ表面で構成する検討
が行われているが 11)，ホーンの内壁が金属の場合には，
基本モードと高次モードによって指向性合成が容易に行
え，アレーアンテナ 12) や反射鏡アンテナ 13) と同様に
2次計画法を用いた方法が有効である 14) ．一方，コル
ゲート導波菅では交差偏波成分の十分低いハイブリッド
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モードを用いることができ，衛星放送 15)では，だ円コ
ルゲートホーンによってだ円ビームをだ円反射鏡に照射
する形式の円偏波アンテナが開発されている 16, 17)．だ
円ホーンについては，だ円のカバレッジに照射する基礎
的検討も行われているが 18)，高次モードの励振制御が
円形ホーンや方形ホーンに比べると煩雑になる．先に筆
者らは，カバレッジが円形の場合には，円形導波菅の高
次モードを曲線フレア 19)や同軸グルーブ 20) によって
励振制御できることを報告しており，方形ホーンも同様
にして高次モードを制御すれば高性能化が可能であり，
これについてもフレア角を変化させた構造による検討
が行われ 21)，筆者らもステップ構造 22)，グルーブの装
荷 23, 24) による検討を行ってきた．このような放射特
性は，覆域の広いレーダや電波センサーにおいても同様
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に求められ，誘電体ドームレンズを装荷して小型化した
24 GHz帯ホーンを先に提案している 25, 26)．そのほか
に 24 GHz帯では，レベル計測用アンテナ 27)，自動車
の周辺監視レーダ用アンテナ 28)，照明システムの人感
センサー用アンテナ 29)の開発が行われ，用途に応じた
指向性合成が望まれる．
そこで，本論文では，方形導波菅モードを用いた方形
開口多モードホーンを取り上げ，交差偏波成分の低減や
低サイドローブ化に加えて，直交 2偏波を同時に制御し
て両偏波の主ビームを一致させ，カバレッジ内の高利得
化などを図っていく．まず，文献 18)のだ円開口ホーン
によるだ円ビームを例として取り上げ，ここで提案する
方法によって 33◦ × 90◦の 10-dBビーム幅を実現する最
適モード係数を求め，直線偏波および円偏波ともに低交
差偏波特性が得られることを示していく．次に，正面か
ら ±40◦ までのカバレッジを −3 dB以上の相対電力レ
ベルで照射するための最適モード係数を示すとともに，
だ円カバレッジに対する高利得化について検討を加えて
いく．

2. 提案する方法

2.1. 多モード方形導波管開口による遠方放射特性

TEmn あるいは TMmn モードを励振した多モード方
形導波管開口（a× b）のホーンについて，Fig. 1に示す
球座標系 (r, θ, ϕ)の点 Pにおける（原点は開口の中心）
遠方放射電界Epは開口面法 30)より求めることができ，
ホーン開口における反射を無視すると次のようになる．

Ep ≃ j

√
S

λ

e−jkr

r

√
Zw

∑
m,n

cmnfmn (1)

fmn =
1 + ymn cos θ

2
(Nxmn cosϕ+Nymn sinϕ)aθ

+
ymn + cos θ

2
(−Nxmn sinϕ+Nymn cosϕ)aϕ (2)

ここで，

Nxmnax +Nymnay

=
√
zmn

∫∫

A

emn(ρ)e
j(kxx+kyy)dS (3)

また，

kx = k sin θ cosϕ, ky = k sin θ sinϕ (4)

zmn =
Zmn

Zw
=

1

ymn
, S = ab (5)

y

x

r

z

b

a

P(r,θ,φ)

θ
φ

O

Fig. 1. Definition of coordinate systems for

rectangular-waveguide aperture.

ただし，ax，ay は x̄，ȳ 方向の単位ベクトル，aθ，aϕ

は θ，ϕに沿う単位ベクトル，emnは電界のモード関数，
Aは方形導波管開口の面積分範囲，Zw は自由空間の波
動インピーダンス，ZmnはTEmnあるいはTMmnモー
ドのインピーダンス，zmn，ymnはモードの規格化イン
ピーダンス，規格化アドミタンスを示す．このとき，開
口面での電界分布 Et は，

Et =
∑
m,n

c[mn]

√
Z[mn]e[mn] +

∑
m,n

c(mn)

√
Z(mn)e(mn)

(6)

ただし，e[mn]，e(mn) は方形導波管の TEmn，TMmn

モードの電界のモード関数 31)を各々示す．また，c[mn]，
c(mn)はTEmn，TMmnモード各々のモード係数を示し，
これはモードの電力で規格化したもので，開口面におけ
る全電力 P は，

P =
∑
m,n

∣∣c[mn]

∣∣2 +
∑
m,n

∣∣c(mn)

∣∣2 (7)

無限遠方の観測点における直交成分については，開口
径が十分大きい場合，x方向成分からなる開口面分布に
よる放射電界は単位ベクトル aξ

aξ = cosϕaθ − sinϕaϕ (8)

に沿う成分で表され，y方向成分からなる開口面分布に
よる放射電界は単位ベクトル aη

aη = sinϕaθ + cosϕaϕ (9)

に沿う成分で表される．そこで，主偏波成分を x方向と
する開口面分布による放射電界の主偏波成分は aξ，交
差偏波成分は aη，逆に，主偏波成分を y 方向とする開
口面分布による放射電界の主偏波成分は aη，交差偏波
成分は aξ とする．そして，直交する偏波成分を主偏波
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（添字 co，単位ベクトル aco），交差偏波（添字 cr，単
位ベクトル acr）で表すと，

f[mn] ≡ fco,[i]aco + fcr,[i]acr (10)

f(mn) ≡ fco,(i)aco + fcr,(i)acr (11)

これより，

Fco =
∑
i

(
c[i]fco,[i] + c(i)fco,(i)

)
=

∑
j

cjfco,j (12)

ただし，簡略化のため，c[i]，c(i)はTEmn，TMmnモー
ドの各々i番目のモードの係数を示し，さらに cj は全て
のモードを対象として j番目のモードの係数を示すこと
にする．これより，直線偏波アンテナの利得G(θ, ϕ)は，

G(θ, ϕ) = 4π
S

λ2

|Fco|2

P
(13)

また，Fcoは主偏波成分であり，同様にして交差偏波成
分 Fcr は，

Fcr =
∑
i

(
c[i]fcr,[i] + c(i)fcr,(i)

)
=

∑
j

cjfcr,j (14)

2.2. 2次計画法による最適化
直交する直線偏波の正面方向（θ = 0）の利得 Gξ（ξ

は aξ 方向成分が主偏波の場合），Gη（ηは aη 方向成分
が主偏波の場合）を評価関数として最大化する場合，等
式制約条件を

F ξ
co

∣∣∣
θ=0

= F η
co

∣∣∣
θ=0

= 1 (15)

とすると，

Gξ

∣∣∣
θ=0

=
4π

Pξ
, Pξ =

Nξ∑
j=1

c2j (16)

Gη

∣∣∣
θ=0

=
4π

Pη
, Pη =

Nξ+Nη∑
j=Nξ+1

c2j (17)

したがって，未知係数 cj に関する 2 次式となる P =

P ξ
t + P η

t を最小化とする問題となる†．
次に，直交する偏波のビーム形状を一致させるための
不等式制約条件は，ϕ = ϕi (i = 1, 2, · · · )のカット面に
おいて両偏波の主ビーム形状のずれの振幅をB(> 0)以
下となるよう次のように定義する．

−B ≤ F ξ
co

∣∣∣
ϕi

− F η
co

∣∣∣
ϕi

=

Nξ∑
j=1

cjfco,j(θ, ϕi)−
Nξ+Nη∑
j=Nξ+1

cjfco,j(θ, ϕi)

≤ B (0 ≤ θ ≤ θ
(b)
i ) (18)

† 2 次形式として最大化する場合，−P を評価関数とする．

ただし，θ
(b)
i は ϕi での主ビームの角度範囲を示す．ま

た，放射パターンの交差偏波レベルのピーク値の振幅を
X(> 0)以下とする不等式制約条件は，

−X ≤ F ξ
cr

∣∣∣
ϕi

=

Nξ∑
j=1

cjfcr,j(θ, ϕi) ≤ X (19)

−X ≤ F η
cr

∣∣∣
ϕi

=

Nξ+Nη∑
j=Nξ+1

cjfcr,j(θ, ϕi) ≤ X (20)

ここでは，交差偏波領域の範囲は全角度範囲としてい
る．さらに，サイドローブレベルのピーク値の振幅を
R(> 0)以下とする場合，θ

(0)
i ≤ θ ≤ θ

(r)
i において不等

式制約条件を次のように定義する．

−R ≤ F ξ
co

∣∣∣
ϕi

=

Nξ∑
j=1

cjfco,j(θ, ϕi) ≤ R (21)

−R ≤ F η
co

∣∣∣
ϕi

=

Nξ+Nη∑
j=Nξ+1

cjfco,j(θ, ϕi) ≤ R (22)

ただし，ϕiにおける角度 θ
(0)
i ，θ

(r)
i (> θ

(0)
i )はサイドロー

ブ領域の θの下限値，上限値を示す．
また，カバレッジ内の制約条件として，角度範囲 0 ≤

θ ≤ θ
(w)
i (< θ

(0)
i )において主ビームの振幅をW 以上と

する場合，

W ≤ F ξ
co

∣∣∣
ϕi

=

Nξ∑
j=1

cjfco,j(θ, ϕi) (23)

W ≤ F η
co

∣∣∣
ϕi

=

Nξ+Nη∑
j=Nξ+1

cjfco,j(θ, ϕi) (24)

3. だ円ビームホーンアンテナ

3.1. 最適モード係数
方形導波管開口（a × b）の基本モードと高次の伝搬

モードを適切に合成して，だ円ビームを得ることを考え
る．いま，開口面積 S(= ab)を一定とし，a/bを変化さ
せたときの各モードの遮断周波数 fc を求めると Fig. 2

に示すようになり，10 GHzにおいて伝搬となる TE01,

TE21, TM21, TE41, TM41 モードにより aξ 方向を主偏
波，また TE10, TE30, TE12, TM12, TE32, TM32 モー
ドにより aη 方向を主偏波とするだ円ビームの形成を行
うことにする．Figure 2の丸印は，後述するビーム形状
が得られる寸法を示し，この寸法によって決まる開口面
積 S = 112× 40 [mm2]を一定として a/bを変化させた
ときの寸法 a，bは Fig. 3に示すようになる．10 GHz
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(a)

　

(b)

Fig. 2. Cutoff frequency fc as a function of a/b with

area S = ab = 112 × 40 [mm2]. (a) TE01 mode and

higher order modes and (b) TE10 mode and higher

order modes.

において，このような大きさの方形開口に対する最適
化の制約条件を，直交する偏波のだ円ビーム形状の差
異を −40 dB以下，交差偏波成分を −60 dB以下とし，
サイドローブレベル Psの制約条件を変えて最適化を行
い，最小値 min(Ps) を求めると，Fig. 4 の実線に示す
ようになる．a/b ≃ 2.2では Ps < −50 dBと非常にサ
イドローブレベルを低くできる．同図の一点鎖線に示す
Ps = −28 dBのとき，10-dBビーム幅は Fig. 5，開口
能率は Fig. 6に示すようになり，a/b = 2.8（a = 112，
b = 40 [mm]）のとき，10-dBビーム幅は 33◦ × 90◦ で
ある‡．また，Fig. 7は，Ps = −28 dBのときの最適化
したモード係数を示したもので，実線で示したモードの

‡ ϕ = 45◦ では，θ = 22◦ の角度方向で −10 dB となる．

Fig. 3. Rectangular aperture diameters a and b as a

function of a/b with area S = ab = 112× 40 [mm2].

Fig. 4. Peak sidelobe level Ps as a function of a/b with

area S = ab = 112 × 40 [mm2] for optimization us-

ing TE01, TE21, TM21, TE41 TM41 modes, and TE10,

TE30, TE12, TM12, TE32, TM32 modes at 10 GHz.

合成より aξ 方向偏波，点線で示したモードの合成より
aη 方向偏波を形成し，後述するように両者が一致する
だ円ビームが得られる．

3.2. 最適開口面分布および放射特性

直線偏波 最適化により得られた方形開口（112 × 40

mm2）の 10 GHzにおける開口面分布および電気力線§

を Fig. 8に示す（モード係数は同図参照）．電気力線か
らわかるように主偏波方向は，同図 (a)では x方向，同
図 (b)では y方向である．Figure 9は 10 GHzにおける

§ 電気力線は電界の振幅に比例した太さの線で描き（電界の強いと
ころは太く，弱いところは細く），振幅が十分小さい場合には電
気力線を描かないようにした．
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Fig. 5. 10-dB beamwidth as a function of a/b for Ps =

−24,−28 dB at 10 GHz.

Fig. 6. Aperture efficiency as a function of a/b for

Ps = −24,−28 dB at 10 GHz.

直線偏波の放射パターンの等高線図を示したもので，正
面方向の値で規格化しており，両偏波のだ円ビーム形状
がよく一致していることが確認できる．また，Fig. 10に
示す放射パターンより，ϕ = 0◦, 45◦, 90◦のいずれのカッ
ト面においても両偏波の主ビーム形状はよく一致し，同
図中の点線で示すようにサイドローブレベルが−28 dB

以下であることを確認できる．また，−10 dBの角度方
向は一点鎖線で示したようになり，10-dBビーム幅の半
値が所定の 33/2◦ × 90/2◦ であることも確認できる．

比較のため，基本モードの電界のモード関数および電
気力線を Fig. 11に示し，同図 (a)の TE01 モードでは
x方向の振幅は一様で，電界の向きは x方向，また同図
(b)の TE10 モードでは y方向の振幅は一様で，電界の
向きは y方向となる．このような基本モードによる放射

Fig. 7. Optimized coefficients of TE01, TE21, TM21,

TE41, TM41 modes and TE10, TE30, TE12, TM12,

TE32, TM32 modes as a function of a/b for Ps =

−24,−28 dB at 10 GHz.

0.0
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0.4

0.
60.
8

(a)

0.0

0.2

0.2

0.4

0.4

0.6

0.8

(b)

Fig. 8. Electric field distribution and electric force lines

on rectangular aperture of 112 × 40 mm2 at 10 GHz.

(a) Optimized coefficients of TE01, TE21, TM21, TE41,

and TM41 modes are 0.888, −0.373, 0.266, −0.022 and

0.032, respectively, and (a) optimized coefficients of

TE10, TE30, TE12 TM12, TE32, TM32 modes are 0.916,

−0.053, −0.070, 0.387, −0.028 and 0.053, respectively.

パターンは Fig. 12に示すようになり，両偏波のビーム
形状は大きく異なることがわかる．モード関数の振幅が
一様分布となるカット面でサイドローブレベルが高くな
ることも確認できる．そこで，両偏波のビーム形状を一
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(a)

　

(b)

Fig. 9. Contour maps of co-polar components of lin-

early polarized radiation patterns from rectangular

aperture of 112× 40 [mm2] with optimized mode coef-

ficients. (a) Co-polar components F ξ
co for polarizations

along aξ, and (b) F η
co for polarizations along aη, .

Fig. 10. Orthogonally polarized radiation patterns on

ϕ = 0◦, 45◦, 90◦ from rectangular aperture of 112× 40

[mm2] with optimized mode coefficients at 10 GHz.

致させるため，Fig. 13に示す次数の等しい TE/TMmn

モードを交差偏波成分を発生させないような比率のもと

(a)

(b)

Fig. 11. Electric field distribution and electric force

lines on rectangular aperture of 112 × 40 mm2 with

dominant mode at 10 GHz. (a) TE01 mode and (b)

TE10 mode.

で基本モードと合成している．aξ 方向偏波に対しては，
同図 (a)のTE21とTM21モードおよび同図 (c)のTE41

と TM41 モード，aη 方向偏波に対しては，同図 (b)の
TE12 と TM12 モードおよび同図 (d)の TE32 と TM32

モードを各々用いればよい．

円偏波 Figure 9に示す直線偏波の直交する 2成分を
励振し，両者の関係を同振幅，位相差 90◦ として合成
すると円偏波が得られる．このようにして求めた円偏波

Fig. 12. Radiation patterns on ϕ = 0◦, 45◦, 90◦ from

rectangular aperture of 112 × 40 [mm2] with TE01 or

TE10 modes at 10 GHz.
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(d)

Fig. 13. Electric field distribution and electric force

lines on rectangular aperture of 112 × 40 mm2 with

dominant mode at 10 GHz. (a) TE21 and TM21 mode,

(b) TE12 and TM12 mode, (c) TE41 and TM41 mode

and (d) TE32 and TM32 mode.

の主偏波成分と交差偏波成分の等高線図を Fig. 14(a),

(b)，カット面の放射パターンを Fig. 15 に示しており，
開口能率は 80.4%，円偏波の交差偏波成分のピーク値は
−37.2 dBである．10-dBビーム幅は円偏波の主偏波成
分においても所定の 33◦ × 90◦が得られ，多モードを適
切な比率で合成することによって，円偏波で交差偏波成
分の十分低いだ円ビームを実現することができる．

(a)

　

(b)

Fig. 14. Contour maps of circularly polarized radia-

tion patterns from rectangular aperture of 112 × 40

[mm2] with optimized mode coefficients. (a) co-polar

component and (b) cross-polar component.

Fig. 15. Co-polar and cross-polar components of circu-

larly polarized radiation patterns on ϕ = 0◦, 45◦, 90◦

from rectangular aperture of 112× 40 [mm2] with op-

timized mode coefficients at 10 GHz.
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4. 広域照射レーダ用ホーンアンテナ

4.1. 直交偏波共用化

所定のカバレッジを一様に照射する 24 GHz 帯ホー
ンアンテナとして，ここでは，正面から θ = 40◦ まで
の角度範囲を，ピーク値に対して −3 dB以上の相対電
力でカバーすることを考える．Figure 16(a)は，TE01,

TE21, TM21, TE03 モード，あるいは同図 (b)は TE10,

TE12 TM12, TE30 モードの励振係数を最適化して得ら
れた開口面分布および電気力線を示したもので，このよ
うなモードを用いたときの開口径の最小値は a = b = 20

[mm]である．ただし，交差偏波成分のピーク値，および
直交偏波の主ビームの一致度の制約条件はともに−30 dB

以下としている．この開口面分布による放射パターンは
Fig. 17に示すとおりで，θ = 40◦において，ϕ = 0◦, 90◦

では −0.9 dB，ϕ = 45◦ では −3.0 dBである．さらに
直交する直線偏波を合成して求めた円偏波の放射パター
ンを Fig. 18に示す．利得は 7.4 dBi，主偏波成分の最大
値に対して交差偏波成分のピーク値は−33 dBである．

(a)

(b)

Fig. 16. Electric field distribution and electric force

lines on square aperture of 20 × 20 mm2 at 24 GHz.

(a) Optimized coefficients of TE01, TE21, TM21, TE03

modes are 0.614, −0.280, 0.612 and −0.413, respec-

tively, and (b) optimized coefficients of TE10, TE12

TM12, TE30 modes are the same as (b), respectively.

Fig. 17. Orthogonally polarized radiation patterns on

ϕ = 0◦, 45◦, 90◦ from square aperture of 20× 20 [mm2]

with optimized mode coefficients at 24 GHz.

Fig. 18. Co-polar and cross-polar components of circu-

larly polarized radiation patterns on ϕ = 0◦, 45◦, 90◦

from square aperture of 20× 20 [mm2] with optimized

mode coefficients at 24 GHz.

4.2. 高利得化

カバレッジがだ円の場合，例えば，ϕ = 0◦では前節と
同様に正面から θ = 40◦までの角度範囲をピーク値に対
して−3 dB以上とするが，ϕ = 45◦, 90◦ではカバレッジ
を狭くしてよい場合，利得の向上が図れる．Figure 19

は，20×30 mm2の長方形開口に対して最適化した開口
面分布および電気力線を示したもので（モード係数は同
図参照），これによる直線偏波の放射パターンを Fig. 20

に示している．また，円偏波の放射パターンは Fig. 21

に示すようになり，交差偏波成分のピーク値は−30 dB

である．円偏波の利得は前節の 7.4 dBiから同図に示す
ように 11.6 dBiに向上している．
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(a)

(b)

Fig. 19. Electric field distribution and electric force

lines on rectangular aperture of 20 × 30 mm2 at 24

GHz. (a) Optimized coefficients of TE01, TE21, TM21,

TE03 modes are 0.677, −0.258, 0.654 and −0.220,

respectively, and (b) optimized coefficients of TE10,

TE12 TM12, TE30 modes are 0.753, −0.308, 0.437 and

−0.383, respectively.

5. まとめ

方形導波管開口多モードホーンにおいて，33◦ × 90◦

の 10-dBビーム幅を有する円偏波だ円ビームが得られ
る最適モード係数を示し，低交差偏波特性が得られるこ
とを示した．また，カバレッジ内の利得の向上を図るた
め，正面から 40◦ までの円形領域を −3 dB以上の相対
電力レベルで照射するための最適モード係数を示すとと
もに，だ円のカバレッジの場合について高利得化の方法
を検討した．このようなホーンをレーダあるいは電波セ
ンサーに用いれば，直交偏波の共用ができるとともに利
得の高いアンテナが得られ，非常に有用である．

Fig. 20. Orthogonally polarized radiation patterns on

ϕ = 0◦, 45◦, 90◦ from rectangular aperture of 20 × 30

[mm2] with optimized mode coefficients at 24 GHz.

Fig. 21. Co-polar and cross-polar components of circu-

larly polarized radiation patterns on ϕ = 0◦, 45◦, 90◦

from rectangular aperture of 20× 30 [mm2] with opti-

mized mode coefficients at 24 GHz.
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Although the reference standard for a sample in social science research is usually a nationally representative sample, in practice, 

college samples are widely used.  The use of non-national samples raises concerns as to the validity and generalizability of the 

findings as a result of possible sample bias.  The Multinational Life Experience and Personality Project (MLEPP) is collecting data 

from general population samples of adults aged 18 to 59 in multiple countries, and the current version of the MLEPP questionnaire 

asks respondents if they are college students.  Consequently, by running an analysis on a multinational dataset, and then running the 

identical analysis on the college student subsample, it is possible to compare the results of using national samples versus using 

college samples.  Similarly, by the use of matching, a subsample of aged-matched non-college data can also be analyzed to see if 

college student samples produce practically significantly different results than aged-matched non-college samples.  The current 

paper presents an exploration of the generalizability of various sample types.  It is concluded that although some small differences 

emerge between sample types, in terms of broad interpretation in social science research the use of college samples is 

non-problematic if participant age is not an important variable. 

 

Keywords：generalizability, practical significance, research interpretation, MLEPP, MMCS1 

 

1.Introduction 

     The Multinational Life Experience and 

Personality Project (MLEPP) is a large, multiphase, 

multinational set of studies.  The MLEPP is collecting 

cross-sectional data in waves on a funds-available basis 

from adults aged 18 to 59; these data are combined to 

form larger samples for analysis.  The second phase of 

the MLEPP started in September 2018 and data 

collection is expected to complete in three to five years.  

At the present time, data collection has completed in the 

United Kingdom, France, and Germany and has begun 

in six other territories.  The data collection goal is to 

collect data from N > 1000 men and N > 1000 women in 

each country/territory in order to have samples large 

enough to analyze the possible effects of low prevalence 

experiences (e.g., those with a prevalence rate of 1%). 

     The MLEPP collects data on three mental health 

indicators: self-esteem, level of depressive symptoms, 

and level of anxiety symptoms.  Personality traits 

assessed include: altruism, warmth, and being an 

understanding person.  Intellectuality is also assessed.  

The aforementioned seven traits are assessed using 

multi-item scales comprised of International Personality 

Item Pool1) items which were translated from the 

English versions into French and German for use in 

France and Germany, respectively.  Each measure used 

in the present analyses is composed of 9 or 10 items, 

with each item using a 5-point Likert-like scale. 
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